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1.	 序論
1.1.	 研究の背景
1.1.1.	地上ディジタル放送方式の開発
我が国のテレビジョン放送は 1953 年に開始された。方式としては米国で実用化さ
れていたチャネル幅 6 MHz のシステムがそのまま導入された。放送開始当初は一般
庶民には手の出ない高級品であったが、1960 年代からは広く親しまれるようになり、
やがて日常生活に欠かせないものとなった。
1960 年には、従来のモノクロ方式と互換性を持ちながらカラー化した NTSC 方式
による本放送が導入された。ステレオ放送あるいは２カ国語放送を実現する音声多
重放送は 1982 年から、画面上に字幕放送を実現する文字多重放送は 1985 年から導
入された。このように、現在までおよそ 50 年の歴史において、アナログの地上テレ
ビジョン放送は、基本的な放送方式を変えず、当初決められた 6 MHz のチャネル幅
の中で機能を拡張してきた。新しい機能を取り入れつつも、基本的な方式は引き継
がれ、使用中の受信機が新しい機能を備えた放送波を受信しても、使用を継続する
ことができる配慮がなされてきた。
しかしこの間に、映像や音声のディジタル処理技術や無線通信技術は格段の発展
を遂げた。映像や音声をディジタル化することで、記録再生や伝送過程の劣化を小
さくすることができる特長は、1980 年代に登場した CD（コンパクトディスク）の
普及に代表されるように、一般に広く利用されるようになった。さらに、MPEG な
どの情報源圧縮技術の発展により、記録再生や伝送の容量を小さくすることが可能
になった。無線通信システムにディジタル変調方式を導入し、誤り訂正符号と組み
合わせることにより、電力や周波数の利用効率が高いシステムを実現できるように
なった。
一方で、無線通信システムをはじめとする電波利用はますます盛んになってきた。
特に 1990 年代には携帯電話が爆発的に普及し、周波数資源の枯渇が真剣に心配され
るようになり、周波数の有効利用が一層求められるようになってきた。このような
情勢において、1950 年代からその基本的な方式に変更のない地上テレビジョン放送
システムは、ディジタル技術を駆使した無線通信システムに比べ、周波数利用効率
が著しく見劣りするシステムとなった。
このような背景から、従来の方式との互換性を考えない、まったく新しい地上ディ
ジタル放送方式の開発が進められるようになった。地上の送信所から UHF 帯の電波
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を送信する従来のスタイルを踏襲しつつ、地上伝送路に特徴的な多重伝搬路による
障害に耐性の高い方式が模索され、OFDM 方式（直交周波数分割多重：Orthogonal 
Frequency Division Multiplexing）が検討されるようになった。国内で広く研究開発が
行われ、いわゆる ISDB-T 方式がまとめられた。1999 年 5 月 24 日に電気通信技術審
議会から「地上デジタル放送方式に係る技術的条件」として答申され、2001 年 5 月
に社団法人電波産業会標準規格「地上デジタルテレビジョン放送の伝送方式」が策
定されて今日に至っている。
1.1.2.	OFDM方式と非線形性
OFDM を使ったディジタル放送の送信技術について、本論文で扱う第一の課題は
増幅器の非線形性に関する問題である。
OFDM 方式は周波数利用効率が高く、多重伝搬路による遅延到来波の影響を軽減
することのできる方式である。しかし周波数分割多重方式であり、複数のディジタ
ル変調信号を加算した信号という性質を持つ。そのため、低い確率でありながら瞬
間的な高電力が発生し、平均電力に対する瞬時電力の比が大きくなるという問題が
ある。低い確率で発生する大きな瞬時電力にも十分な線形性で対応できるような増
幅器を準備しない限り、非線形ひずみが発生する。放送用の大電力の増幅器におい
ては、出力される電力の平均値に比べてどの程度大きな電力を発生できる増幅器を
準備しなければならないかということ、すなわち必要な増幅器の規模が、経済性に
与える影響は大きい。そのため、増幅器の非線形性を把握し、補償する技術が重要
である。
ひずみの発生度合いは出力信号の周波数分析で比較的簡単に把握することができ
るが、その原因となっている個々の増幅器の非線形性がいかなるものかを把握する
ことは容易ではない。本研究では、OFDM 信号増幅時の内部状態を考慮した試験信
号を入力し、入出力信号の比較により非線形性を測定する方法を提案する。そして、
実際の増幅器に対して測定を行い、測定方法の前提となる非線形性モデルの適合性
を確認する。さらに、既知ではないディジタル放送信号を使い、出力信号のみから
非線形特性を測定する方法を提案する。
1.1.3.	成層圏プラットフォーム
本論文で扱う第二の課題は、従来用いられる鉄塔や山頂ではなく、飛行体に送信
設備を設置することに関する検討と、基礎的な実験である。
地上放送システムでは、１か所の放送所でなるべく広いサービスエリアを得るた
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め、送信アンテナを鉄塔や山岳地などのなるべく高い位置に配置する努力がなされ
ている。しかし地形や建築物により見通しが遮られることがほとんどである。一方、
衛星放送システムでは、地上から高い仰角に見える静止衛星を利用するため、見通
し伝搬を期待した回線設計が行われる。地上放送と比較して、出力電力に対するサー
ビスエリアは広いが、赤道上空 36,000 km の静止衛星上に送信設備を設置するため、
コストが高い。送信アンテナの形状や指向性の制限から地上放送より高い周波数を
使わざるを得ず、伝搬距離も長いため、伝搬損失が大きいという問題もある。非静
止衛星は軌道高度が低いが、静止しない上、多数の衛星を軌道上に配置する必要が
生じるため放送に使用することは難しい。
そこで、衛星よりも高度が低い飛行体に送信設備を設置することが検討されてい
る。通常のジェット機などが往来するよりも高高度の成層圏の中でも、風の状態が
比較的安定した高度 20 km 付近に、飛行船などの飛行体を配置して無線通信基地と
して利用する成層圏プラットフォームの研究開発が行われている。UHF 帯を使用す
る地上ディジタル放送の送信設備を成層圏プラットフォームに設置することができ
れば、高さ 20 km の鉄塔に送信アンテナを設置することに匹敵する。広い見通し範
囲が得られるため、比較的小電力でも広いサービスエリアが設定できる。
本研究では、成層圏プラットフォームを使用し、地上ディジタル放送と同じ方式
を使うディジタル放送システムについて検討を行う。また、現時点で高度 20 km ま
で到達できる無人飛行機を使用して、成層圏からのディジタル放送信号の伝送実験
を行った結果について述べる。次に、UHF 帯で広範囲に向けたサービスが可能とな
るアンテナを開発し、高度 4 km で自律的な定点滞空が可能な飛行船に取り付け、実
用的なサービスエリアを考慮した放送実験を行った結果についても述べる。
1.2.	 本論文の構成
本論文では、まず第２章で、地上ディジタル放送に使用される OFDM 方式につい
て述べる。伝送特性について、理論的な検討と、計算機シミュレーション、試作し
た変復調器による実測の特性によって確認する。第３章では OFDM 信号に対する非
線形ひずみの影響を議論し、増幅器の非線形性モデルを導入して、個々の増幅器に
対する測定方法を提案する。さらに、いくつかの増幅器に対して実際の非線形特性
の測定を行い、その結果について検討する。第４章では、第３章で提案した方法よ
りも簡略な非線形特性の測定方法を提案する。この方法では、測定用の信号を入力
することなく、地上ディジタル放送信号が入力される運用中であっても測定が可能
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である。２つの測定方法で得られた結果を比較する。
第５章では、成層圏プラットフォームを利用したディジタル放送システムについ
て述べる。地上ディジタル放送と同じ周波数チャネルと信号規格を使う方式を検討
する。さらに、無人飛行機を使って高度 20 km から実際の送信を行い、地上で受信
した結果について述べる。第６章では、高度 4 km で自律的な定点滞空が可能な定点
滞空飛行試験機を使用したディジタル放送実験について述べる。飛行船を仰角 10 度
以上で見ることができる範囲をサービスエリアと定義し、この範囲内を均一な電界
強度でカバーするためのアンテナを提案し、飛行船に取り付けて実験した結果につ
いて述べる。
第７章では本研究についてまとめる。
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2.	 OFDM方式による地上ディジタル放送
本章では OFDM 方式の概要を述べ、地上ディジタル放送の伝送方式に応用する場
合のパラメータ例を示す。このパラメータによりハードウェアを製作し、いくつか
の伝送路モデルにおいての伝送特性を測定し、理論的に求めた特性および計算機シ
ミュレーションの結果と比較する。また、ディジタル放送システムにおいて適用さ
れる階層化とグレースフルデグラデーションについて述べ、OFDM 方式への適用方
法を検討し、ハードウェアにより実現した例を示す。
2.1.	 OFDM方式の概要
OFDM（Orthogonal Frequency Division Multiplexing：直交周波数分割多重）方式は、
変調波（キャリア）を周波数軸方向に並べて伝送する周波数分割多重方式（FDM）
の一種である。
一般的な FDM では、キャリア間干渉の防止のため、個々のキャリアの周波数帯域
幅をロールオフフィルタによって制限してから合成する。それに対し OFDM の場合
には、個々のキャリアに対してフィルタをかけることは行わない。周波数間隔を一
定とすることと、単一のシンボルを送信する区間の長さを周波数間隔の逆数とする
という制限を行って、キャリア間の直交性を確保する。
シンボル番号 n、キャリア番号 k のキャリアが伝送すべき複素信号点ベクトルを
C(n, k) とする。キャリア番号 k に対する周波数を f
0
+ k f として、周波数軸上に等間
隔に配置するものとする。シンボル n の期間中のキャリア k の波形は次のようにな
る。
(2-1)
このとき１シンボルの伝送時間（シンボル区間）は、t=[0, 1/ f] と定義する。すな
わちキャリア間隔 f に対し、シンボル区間をその逆数とする。k=0, 1, 2, ･･･, N
k-1
の N
k
本のキャリアを多重化する場合、その合成波形は次のようになる。
(2-2)
exp( j2πkf t) は、t =[0, 1/ f ] の区間で周期関数となり、直交基底となる。従って、同
じ基底を用いて、合成後の x(t) に対する次のような演算処理を行えば、C(n, k) を求
xk t 	  C n,k 	exp j2P f0  kf 	t; =
x t 	  xk t 	
k 0
Nk 1
¤
 C n,k 	exp j2P f0  kf 	t; =
k 0
Nk 1
¤
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めることができる。
(2-3)
実用的には、t を離散値とし、k の最大値を上回る十分大きな数で１シンボル区間 
1/ f を等分したサンプリング間隔とすることで、(2-2) および (2-3) の処理は離散フー
リエ変換として扱うことができる。図 2-1 に４波の QPSK の合成による OFDM 信号
の生成例を示す。
C n,k 	  f x t 	exp  j2P f0  kf 	t; =0
1/ f° dt
図 2-1　OFDM 信号の生成例
Effective symbol
Guard interval
Symbol
Next
symbol
Previous
symbol
Carrier 1
Carrier 2
Carrier 3
Carrier 4
Combined
(OFDM)
I channel Q channel
OFDM 方式の実用的な信号発生では、多数の変調器を配置して信号を電気的に合
成するのではなく、ディジタル信号処理により、１回のフーリエ変換演算で一括変
調あるいは一括復調するのが一般的である。このような処理により、周波数間隔や
シンボル長、各シンボル間のタイミングの関係を厳密に合わせて合成することが可
能となり、OFDM が実用化されるようになった。高速フーリエ変換（FFT）アルゴ
リズムを用いれば高速な処理が可能であり、キャリア数は数十から数千とするのが
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一般的である。
ロールオフフィルタを使用しないため、理論的には周波数帯域幅が無限に広がる。
しかし、キャリア数を大きくすることで、合成波の帯域幅に対する１キャリアあた
りの帯域幅の比が小さくなり、実用上は合成波の帯域幅のみを伝送することでも影
響はない。合成波のスペクトルは、キャリア数が大きくなるほど矩形に近い形にな
る。
同じビットレートのシングルキャリア方式と比較すると、OFDM のシンボル長は
キャリア数に比例して長いため、マルチパスによる遅延波が混入しても、シングル
キャリア方式に比べ妨害に強い性質を持つ。
さらに、ガードインターバルを設定することにより、シンボル間干渉を防止する
ことができる。ガードインターバルは、シンボルの最後の部分をコピーしてシンボ
ルの前に付加される。シンボル内の信号は、シンボル区間の整数分の１を周期とす
る正弦波が加算されたものであるため、その最後の部分をコピーしてシンボル区間
の前に付加しても、その部分で信号の不連続は生じない。図 2-2 に希望波、遅延到来
波とこれらの合成波の時間関係を示す。なお、一般にはここまでに述べた「シンボ
ル長」のことを有効シンボル長と呼ぶことが多い。一方で単にシンボル長という場
合は、ガードインターバルを含めたシンボルの長さを指す。以後、本論文でもこの
ような呼称を使うこととする。
復調時には、ガードインターバル部分を切り捨て、元のシンボル部分のみを使用
する。図では、遅延到来波のシンボルの最後の部分が到着したとき、希望波では次
のシンボルの先頭部が到着しており、符号間干渉が生じている。ガードインターバ
図 2-2　ガードインターバル
Symbol
Symbol
Guard interval
Symbol duration for demodulation
Inter-symbol interference
Previous symbol
Desired signal
Delayed signal
Mixture
t
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ルを付加した場合、遅延時間よりガードインターバル長が長ければ、符号間干渉が
生じている部分は希望波のガードインターバルに含まれることになり、復調時には
使われない。一方、遅延到来波のガードインターバル部分は希望波と合成されて受
信されるが、ガードインターバルは本来のシンボルと同じ周期の正弦波の一部であ
るため、合成されてもシンボル間干渉とはならない。
混入する遅延波の遅延時間がガードインターバル以内であれば、シンボル間干渉
がなく、希望波と遅延到来波の位相関係によって生じる周波数選択的な減衰による
劣化のみとなる。ガードインターバルを長くとることによって長い遅延を持つ遅延
波にも対応できるが、シンボル長との比率が高くなると、伝送に使われない時間の
割合が高くなることになり、周波数利用効率の劣化を招く。
OFDM 方式の開発の歴史は古く、その提案は 1950 年代にはなされた [1]。さらに、
理論的な検討も 1960 年代後半までに進められ [2]、1966 年には OFDM が米国特許
となった [3]。1970 年代の初頭には受信において DFT を利用する提案がなされ [4]、
1980 年初頭には QAM 等の多値変調方式による通信への検討 [5]、1985 年には移動体
通信への応用 [6] が報告されている。そして、欧州のディジタル音声放送 DAB（Digital 
Audio Broadcasting）への適用が報告されたのは 1987 年で [7]、各サブチャネルのディ
ジタル信号を誤り訂正符号化してさらに過酷な伝送路への耐性を増加させる提案が
された。これは後に Coded OFDM（COFDM）とも呼ばれ、欧州のディジタル放送方
式の特徴として広く知られるようになった。DAB への採用を機会に、欧州の地上ディ
ジタルテレビジョン放送方式 DVB-T、わが国の地上ディジタル放送方式への適用が
検討され、採用された。また、無線 LAN 方式（IEEE 802.11a および 802.11g）や、加
入電話線を使用して有線でインターネット接続を行う DSL（Digital Subscriber Line）
サービスの伝送方式としても応用されている。
2.2.	 地上放送方式に求められる条件
OFDM 方式を地上放送に導入する場合のパラメータを検討する。
まず、１チャネルあたりの割り当て周波数帯域は、アナログ放送で使用されてい
る 6 MHz を踏襲するものとする。10 % のガードバンドをとり、符号化率 60 % とす
れば、周波数利用効率が 6 bit/ Hz である 64QAM 使用時の伝送ビットレートは、19.4 
Mbps となる。
一方で、上で述べたガードインターバルを考慮する必要がある。ガードインター
バルの有効シンボル長に対する比率（ガードインターバル比）を 1/16 とすれば、全
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体の 1/17 が伝送に使用できない時間となるため、効率は 94.1% となる。このほか、
周波数やクロックの引き込みのためのパイロット信号などにより 5% 程度の損失を考
慮すると、概算の伝送ビットレートは 17.4 Mbps となる。
この程度のビットレートがあれば、MPEG2 圧縮した走査線 480 本・30 フレーム・
インタレースの標準テレビジョン映像信号を伝送することは十分可能であり、走査
線 1080 本の高精細テレビジョン（HDTV）映像信号も伝送可能と考えられる。
次にシンボル長について検討する。ガードインターバル長は、遅延波の混入に対し、
シンボル間干渉防止可能な遅延時間の最大値を制限する要素である。従って、なる
べく長い遅延時間をもった遅延波に対応できるようにするという観点からは、なる
べく長いガードインターバル長が望ましい。その場合、同じガードインターバル比
という条件では、有効シンボル長を長くする必要がある。キャリア間隔は有効シン
ボル長の逆数であるため、有効シンボル長を長くとるとキャリア間隔が狭くなる。
この場合、一般には受信時の周波数引き込みが困難になる可能性が高くなるほか、
同じ帯域幅に必要なキャリア数が増えることで、必要な FFT 段数が大きくなり、回
路規模が大きくなることがデメリットとなる可能性がある。
これらの条件を勘案し、表 2-1 のようなパラメータを設定した。後に述べるように、
ハードウェアを製作して特性の検証を行う。
有効シンボル長
キャリア間隔
158.9 μs
6.29 kHz
ガードインターバル
9.9 μs
（有効シンボル長の 1/16）
キャリア数 793
周波数帯域幅 4.99 MHz
表 2-1　OFDM のパラメータ
ガードインターバル長を約 10 μs、ガードインターバル比を 1/16 とした結果、有効
シンボル長は 158.9 μs となった。なお、この値は標準テレビジョン信号の水平走査
期間（63.556 μs）の 2.5 倍にあたる。ガードインターバル長 10 μs は、空間伝搬の伝
搬距離 3 km にあたる。無線局免許の取得を考慮し、周波数帯域幅を 5.0 MHz 以内に
押さえた結果、キャリア数は 793 本となった。FFT 段数は 1024 を使用することにな
るが、シンボル長内で１回の演算が現実的に可能であった。
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2.3.	 ハードウェアの特徴
2.3.1	 誤り訂正符号
ディジタル伝送の品質には、誤り訂正符号も大きな影響を及ぼす。強力な誤り
訂正能力を持たせるため、畳込み符号を基本としたトレリス符号化変調と Reed-
Solomon 符号からなる連接符号を採用した。なお、両符号間では深さ 13 のバイト単
位のインタリーブを行った。各キャリア変調方式と誤り訂正符号との関係、および
トレリス符号の復号に用いるビタビ復号の詳細を表 2-2 に示した。
キャリア変調方式 内符号 外符号
QPSK
畳込み
（符号化率 1/2）
Reed-Solomon
(208,188)
16QAM
トレリス符号化
（符号化率 3/4）
64QAM
トレリス符号化
（符号化率 5/6）
256QAM
トレリス符号化
（符号化率 7/8）
表 2-2　誤り訂正符号化のパラメータ
今回のハードウェアでは複数のキャリア変調方式を用いることを前提とし、キャ
リア変調方式間で共通のアルゴリズムを使用できるように配慮した。そのため、ト
レリス符号化部はプラグマティック方式 [8] とし、必要な畳込み符号化とビタビ復号
には、符号化率 1/2 のものを共通に用いた。QPSK にも同じ畳込み符号を用いた。
今回使用したプラグマティック方式トレリス符号化の概要を、64QAM の例で図
2-3 に示す。64 個の信号点位置を 16 個の QPSK 配置の集合とみなし、QPSK に対し
符号化率 1/2 の畳込み符号を適用する。同図 (a) に示したように、５ビットの情報に
より 64QAM の１シンボルが生成される。５ビットのうち１ビットは、符号化率 1/2
で畳込み符号化され、QPSK マッピングされる。残りの４ビットで 16QAM マッピン
グが行われる。QPSK の信号点間ユークリッド距離 a に対して、16QAM を 2a とし
て合成することで、64QAM のマッピングを得ることができる。
復号時には、まず QPSK のビタビ復号を行う。ビタビ復号による判定が確定した後、
16QAM マッピングに対する判定を行う。信号点間のユークリッド距離が短い QPSK
に対しては符号化率の小さい強力な誤り訂正をかけ、それ以外の情報は信号点間距
離が２倍であるマッピングを行うことで、誤りの発生を抑圧する手法である。
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2.3.2.	フレーム構成とキャリア配置
信号の時間軸上の最小単位はシンボルであるが、受信側でタイミングを再生する
ため、上位レイヤとしてフレームが定義された。
本システムのフレームは 24 シンボルから構成される。最初の１シンボルはヌルシ
ンボルであり、信号が停止される。受信側ではこれを使ってシンボル同期タイミン
グの引き込みを行う。次の２シンボルにはチャープ信号が送信され、受信側ではこ
れを使ってキャリアごとの振幅および位相基準などを得る。従って、フレーム内で
伝送路特性が変化することは予想しておらず、固定受信のみを想定したフレーム構
成と言える。残りの 21 シンボルは情報伝送に使われるシンボルである。
キャリア再生は次のように行う。受信した信号を FFT により復調した後の、帯域
内の特定の２キャリアの信号点について、シンボルごとの位置の推移が観察される。
時間経過に伴って、本来あるべき位置からの回転角が増大していると推定される場
合、その角度からキャリア周波数の誤差が推定される。ただし、この２つのキャリ
アは変調器によって他のキャリアと同様に変調されたものであり、パイロットでは
(a)　トレリス符号化の手順
(b)　信号点配置
図 2-3　プラグマティック方式トレリス符号化変調
16QAM constellation
TC-64QAM constellation
Convolutional
coding (1/2)
QPSK
modulation
16QAM
modulation
Information
input
(5 bits)
Points distances: a
Points distances: 2a
+ Trellis coded
64QAM
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ない。すなわち、システムにとっては未知のものであり、変調器では他のキャリア
と同様に扱われるものである。
後で述べるように、全キャリアを３グループに分け、グループごとに独立したキャ
リア変調方式を使用できるように設計された。キャリアの配置は図 2-4 のように行わ
れる。上で述べたキャリア再生に使用されるキャリアは、グループ３に含まれ、最
も低い CN 比で復調可能となる QPSK が固定的に割り当てられた。
2.4.	 伝送特性の評価
2.4.1.	AWGNチャネルでの特性
まず、単純な AWGN（Additive White Gaussian Noise：加法性白色雑音）チャネルで、
誤り訂正符号を用いない場合の BER 特性を検討する。
本装置は、前節で述べたように、ヌルシンボルおよびチャープシンボルと、固定
的に QPSK が割り当てられたキャリアの信号点の位置の推移からクロックと周波数
の引き込みを行う。従って、復調器内で再生された振幅・位相基準は、AWGN の
影響を受けにくく、いわゆる同期検波方式の一種と見なすことができる。理論的な
BER 特性は、CN 比を 10 log
10
 x [dB] としたとき次の式で求められる。ただし、１シ
ンボル１キャリアにつき１ビットのみの誤りを考慮した式である。
(2-4)
(2-5)
(2-6)
図 2-4　キャリアのグループ構成
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ただし、erfc は誤差補関数であり、次のように定義される。
(2-8)
図 2-5 に、以上で述べた理論値と、ハードウェアによって測定した値を重ねて示し
た。
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図 2-5　AWGN チャネルでの BER 特性
erfc x 	  2P e
 t 2
x
d° dt
なお、ハードウェアによる BER 特性の測定では、変復調器を IF（37.15MHz）で
接続して行った。CN 比の設定は、ヒューレットパッカードの 3708A 雑音干渉テス
トセットを使用し、熱雑音を発生させて加えた。この実験構成は、本章での以下の
実験についても共通である。
QPSK の結果は、測定値と理論値がよく合っている。16QAM、64QAM もほぼ合っ
ているが、CN 比が大きくなるに従って、乖離が大きくなる傾向にある。10-4 の BER
を得るための CN 比について、理論値と比較して、64QAM でも 1 dB 以内の装置劣
化で収まっていることがわかる。さらに 256QAM では、CN 比が大きくなっても、ハー
ドウェアにより測定された BER は 10-5 を境として減少しない。これはシステム内に
おいて、256QAM で理論的に BER が 10-5 となる CN 比 32dB 程度の雑音が発生して
いるためと考えられる。出力信号のスペクトルでは CN 比が 40dB 程度と観察される
ことから、復調器内の雑音と推定される。
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2.4.2	 遅延波１波が付加された場合の特性
マルチパスにより遅延波１波が混入した場合の BER 特性について確認する。この
とき固定受信を想定し、遅延波の遅延時間や位相関係は変化しないと仮定する。テ
レビ受信における、いわゆるゴースト妨害が発生した状態である。
この場合、シンボル間干渉が発生しない場合と発生する場合に分けて検討するの
が適当である。
シンボル間干渉が発生しない場合、希望波と非希望波が強めあうキャリアと弱め
あうキャリアがあり、シンボル判定の基準となる振幅および位相は、シンボルごと
に異なったものとなる。ここで、非希望波が希望波に比べて時間τ遅れて到着する
ものとする。ある周波数 f
0
のキャリアにおいて希望波と非希望波の位相が一致し、
振幅の基準が最大になるとする。時間 τ の間に周波数 f
0
の非希望波の位相は 2π f
0
τ
だけ回転する。このとき、位相回転量が周波数 f
0
の場合と比較し、2π の n（整数）
倍だけ異なる周波数 f
n
を考えると、この周波数においても希望波と非希望波の位相
が一致し、振幅の基準が最大になる。このときの f
0
と f
n
の関係は、
(2-9)
となり、振幅の基準が最大となるキャリアは 1/τ 間隔で出現することがわかる。この
ように、遅延波１波が混入した場合、周波数軸上では 1/τ 間隔で周期的に振幅および
位相基準が変化する。
希望波の振幅が１、DU 比が -20 log
10 
α [dB] の場合、希望波と非希望波の位相差を
θ とすれば、周波数軸上の振幅の変化は次のようになる。
(2-10)
なお、このときのキャリア電力 a 2(θ) の平均は 1+α 2 となる。
ここで、希望波と遅延到来波の和を信号電力とし、雑音電力との比を CN 比と定
義する。CN 比の値が 10 log
10 
β [dB] の場合、(2-4) から (2-7) 式に次の値を代入するこ
とで θ に対応するキャリアの BER が求められる。
(2-11)
2PTfn  2PTf0  2nP
fn  f0 
n
T
a Q 	  1A cosQ 	2 A sin2Q
 1A 2  2A cosQ
x 
B 1A 2  2A cosQ 	
1A 2
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シンボル間干渉が発生しない場合で、帯域内で振幅変化の周期数が十分に大きい
ならば、全キャリアで平均された BER は、キャリア数や遅延時間にはほとんど依存
しないと考えられる。(2-11) 式の θ を 0 から 2π の範囲で十分に細かく分割し、CN
比から BER を求めて平均することで、キャリア数や遅延時間によらない BER を計
算できると考えられる。
次に、シンボル間干渉が生じる場合について検討する。
シンボル間干渉が生じると、復調区間に前のシンボルの遅延波（非希望波）が混
入することによる雑音の増加と、復調区間の周期性が崩れることによるキャリア間
干渉による影響の２つが生じる。ここではシンボル間干渉が生じる区間が復調区間
に比べて十分小さいことを仮定し、前のシンボルの混入による雑音の増加のみを考
慮する。
(2-11) 式に示したキャリア電力の変動による BER の増大に加え、シンボル間干渉
部分を雑音として考慮する必要がある。有効シンボル長に対し、シンボル間干渉が
発生している区間の割合を r とすれば、希望波の電力の 2α 2r 倍がシンボル間干渉に
図 2-6　希望波と非希望波の位相差と CN 比および BER の例
例として、信号全体の CN 比を 20 dB、DU 比を 10 dB とした場合の、周波数軸上
の CN 比と、(2-5) 式により求めた 16QAM の BER を図 2-6 に示す。希望波のみの
電力と雑音電力の比は CN 比の 1/(1+α 2) 倍となり、この例では α 2=0.1 であるから、
19.6 dB となる。この図では、θ が 0 から 4π までの 2 周期について示しているが、希
望波と非希望波の位相が一致する0、2π、4πでCN比が最大となりBERは最小となる。
θ が 0 から 2π までの１周期で BER を平均すると、2.2×10-4 となる。
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伴う雑音電力の増加分になる。(2-11) 式から求めた雑音電力とシンボル間干渉による
雑音電力を足して、総合的な CN 比を求めれば、BER の概算値が求められる。θ に
対応するキャリアの BER は、(2-4) から (2-7) 式に次の値を代入することで求められ
る。
(2-12)
前に述べたものと同様、θ に対して平均を行うことで、全キャリアの BER 特性が
得られる。
これらの理論的あるいは概算値としての BER 特性、計算機シミュレーションで
得られた結果、およびハードウェアで実験した結果を図 2-7 にまとめて示した。
16QAM で CN 比が 20dB の場合に、DU 比が 0、2、5、10dB の４種類の条件で、遅
延波の遅延時間を変化させた場合の BER 特性である。
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図 2-7　遅延波１波が付加された場合の BER 特性
x 
B 1A 2  2A cosQ 	
1A 2  2A 2B r
計算機シミュレーションは等価低域系で行い、1024 段の FFT による一括変復調を
使用した。モデル内に、スペクトルを拡げる非線形性の要因がないことから、シミュ
レーションで取り扱う帯域はこの FFT で表現される帯域とした。また、CN 比に対
応した大きさの、帯域全体で均等なガウス雑音を加算した。概算値の算出と同じよ
うに、直接波と遅延波が合成された信号の電力と雑音電力の比を CN 比とし、周波
数再生やクロック再生は理想的に行われるものと仮定した。なお、これらの条件は、
以後のすべての計算機シミュレーションで共通である。
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計算機シミュレーションの結果では、ほぼ理論値あるいは概算値に近い値が得ら
れた。遅延時間がガードインターバル以内では遅延時間によらず一定の BER が得ら
れ、それ以上では増大する結果である。
ハードウェアによる測定結果では、遅延時間が 8 μs 付近までは、計算機シミュレー
ションと同様に遅延時間に依存しない結果が得られている。しかし、シンボル間干
渉が発生し始める遅延時間が、計算機シミュレーション結果より短い。これは、復
調器において、本来の有効シンボル区間より約 1.5 μs 早い部分を有効シンボルとし
て切り出しているためである（図 2-8）。ガードインターバルの効果により、なるべ
く長い遅延時間を持つ遅延波に対応したいという観点では、この 1.5 μs はガードイ
ンターバルの無駄となる。しかし、1.5 μs 以内であれば、相対的に強度の小さい妨害
波が希望波より早く到着する現象（前ゴースト）に対応できる能力があることも意
味する。
図 2-8　復調に使用されるシンボル区間
なお、ハードウェアによる BER 特性の測定においては、周波数やクロックの引き
込みのために使用されている QPSK が割り当てられたキャリアが、マルチパスによっ
て減衰しない条件において測定を行っている。計算機シミュレーション結果と実測
結果は、図の水平方向に平行移動した位置関係にあることから、この条件の範囲では、
各キャリアの振幅および位相基準の補正は理想的に行なわれていると考えられる。
また、DU 比が 0dB でも復調可能であることは、本装置の特筆すべき特長と言える。
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2.4.3.	誤り訂正符号によるBER特性の改善
2.3.1 項で述べたパラメータを使い、AWGN 伝送路で誤り訂正符号を使用した場合
の BER 特性を図 2-9 に示す。測定結果のほか、計算機シミュレーション結果も示し
てある。なお、誤り訂正をかけることにより、CN 比の変化に対する BER の変化が
急峻となった。従って、BER が 10-6 を下回る領域については、CN 比の設定精度に比
べ小さい変化量で BER が劇的に変化するため、測定が困難であった。
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図 2-9　誤り訂正符号を用いた場合の AWGN チャネルでの BER 特性
誤り訂正を用いた場合、16QAM、64QAM および 256QAM の誤り訂正は、ほぼ理
想的に行われていることがわかる。BER が 10-5 から 10-6 となる部分で、計算機シミュ
レーションの結果と実験結果が CN 比で 1 dB 以内の差で一致していることが確認で
きる。測定結果と計算機シミュレーション結果の差の原因としては、キャリア変調
方式により差の生じ方が異なることから、ビタビ復号における軟判定のメトリック
の取り方がハードウェア化により制約を受けたことが考えられる。
また QPSK については、CN 比が 10 dB を越えるような場合には、測定限界以下の
極めて低い BER で伝送が可能であることを確認した。しかし、BER の増大を確認す
るために CN 比を下げると、装置の状態が不安定となり、実験結果が得られなかった。
前に述べたように、本装置では QPSK 変調されたキャリアの信号点の推移を周波数
やクロックの引き込みに用いているため、QPSK で完全な誤り訂正が不可能なほど大
量の誤りが発生するような CN 比においては、そもそも周波数やクロックの再生が
困難となり、復調器全体の動作が不可能となるためである。
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キャリア変調方式 訂正前に必要な BER
16QAM 2.8 × 10-2
64QAM 2.0 × 10-2
256QAM 1.5 × 10-2
表 2-3　10-7 の BER を達成するために必要な訂正前 BER
現実的な時間での計算機シミュレーション、およびハードウェア実験から結果が
得られる範囲を考慮し、誤り訂正後の BER が 10-7 となる状態を基準とし、図 2-9 の
計算機シミュレーションの結果から BER が 10-4 から 10-6 程度の範囲を直線近似に
より外挿して所要 CN 比を求めた。その上で、同じ CN 比での AWGN 伝送路上での
BER（誤り訂正前の BER）を求めた。この操作により、誤り訂正後の BER を 10-7 と
するのに必要な、誤り訂正前の BER が推定できる。結果を表 2-3 に示した。
2.5.	 階層化伝送とグレースフルデグラデーション
2.5.1.	ディジタル放送とグレースフルデグラデーション
図 2-9 のように、わずか 1 dB 余の CN 比の変化によってエラーフリーに近い状態
から BER が 10-2 程度の状態まで変化することがある。情報源符号化により圧縮を受
けた映像や音声のビットストリームに対しては、１ビットの誤りでも影響が大きく
なることが多く、復号が破綻する。CN 比の変化により BER が急激に変化する傾向
は誤り訂正符号を使うことで顕著になり、さらに強力な誤り訂正符号を使用すると、
さらに顕著となると考えられる。
ディジタル伝送はアナログ伝送に比較し、妨害や干渉による品質劣化を受けにく
いという性質を持つ。しかし、コンディションがある一定のレベルを下回ると、一
般的に、完全な受信が行われている状態から、受信不可能な状態へ急激に遷移する
現象がみられる。この現象はクリフエフェクトとよばれる。クリフエフェクトの実
態は、BER の急激な変化である。
放送サービスにおいて、ディジタル伝送とアナログ伝送を比較した概念を図 2-10
に示した。横軸は伝送路の状況を、縦軸は受信品質を表す。アナログ伝送では、伝
送路の劣化に伴い、受信品質の劣化が徐々に進む。例えば、アナログテレビジョン
放送では、受信 SN 比に応じて、受信画像の品質は連続的に変化する。そのため、画
質評価においても、検知限や許容限といった主観的な評価基準が用いられることが
一般的である。一方で、ディジタル伝送を採用すると、伝送路の状況がよい条件では、
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状況の変動に関わらず完全な品質が確保できるが、状況がある限界（図中の C
1
）を
下回ると、急激に復号が破綻して視聴困難となる。
現行のアナログ方式では、わずかな受信状態の劣化は、わずかな映像品質の劣化
にしかつながらない。しかし、ディジタル方式では、例えばサービスエリアの外周
部において、わずかな受信状況の変化が受信可否の限界の付近にあれば、受信可否
の往来を繰り返すことになり、不安定となる現象が生ずる可能性がある。
この対策として、伝搬状況の劣化に従って品質を段階的に劣化させる、グレース
フルデグラデーションが検討されている [9]。これは、ディジタル伝送システムに干
渉などへの耐性が異なる複数の論理的なチャネルを持たせ、耐性の低いチャンネル
が伝送不可能になっても、耐性の高いチャネルの伝送が存続できるように設計され
るものである。図 2-10 に破線で示したように、伝送情報量が小さくても耐性の高い
チャネルを設定し、伝送情報量が多いものの耐性は低いチャネルと同時に伝送する。
伝送路状態が C
1
より高い場合には全情報を受信できるが、そうでなくとも、C
2
を上
回っている限りは耐性の高いチャネルの受信が可能であり、情報量は少なくなるが
受信は継続される。
このようなシステムを実現するためには、複数のチャネルを同時に伝送する階層
化伝送の設計が必要である。限られた周波数帯域幅と電力の中で耐性の高いチャネ
ルを構成すると、全体の伝送ビットレートが低下するという問題もある。
また、耐性の低いチャネルが受信可能である場合には耐性の高いチャネルは必ず
受信可能であるため、耐性の高いチャネルで伝送している情報は耐性の低いチャネ
ルでは伝送しないことが理想的である。従って、それに合わせた情報源符号化方式
があることが理想的である。
図 2-10　伝送路の状況と受信品質の関係
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画像伝送で考えれば、一般的な画像圧縮方式では空間周波数により情報を選別す
るため、例えば、空間周波数の低い成分は耐性の高いチャネルで伝送すれば、それ
だけでも低解像度の画像を得ることができると考えられる。いわゆるスケーラブル
符号化の考え方であるが、現在までに実用化された符号化方式はない。日本の衛星
ディジタル放送方式では、降雨減衰対策として２階層の伝送ができるように設計さ
れているが、耐性の高い階層で伝送される情報は、元の画像から低解像度の画像を
作成し、独立に圧縮したものである。
2.5.2.	OFDMにおける階層化の方法
現在までに、衛星放送を対象とした階層化の方法に関する検討は種々行われてい
る [9-12]。例えば、信号点間のユークリッド距離が大きいビットに割り当てられた
情報が干渉などに対して強くなることを利用し、不均一な信号点配置を用いる方法
[9-11] や、TDM のスロットに異なった伝送速度やキャリア変調方式を割り当てる方
法 [11,12] がある。また、変調前のビットストリーム上で、符号化率の異なる誤り訂
正符号を組み合わせて実現する方法も考えられる。上で述べたように、日本の衛星
ディジタル放送方式では降雨減衰による完全な受信不可能を避けるための階層化伝
送が可能となっており、通常の品質の情報を伝送する 8PSK と、低解像度画像や音声
の情報を伝送する BPSK あるいは QPSK が、TDM により多重化される。
これらの衛星放送で検討された手法を、OFDM 方式にそのまま適用する [13] こと
も可能である。しかし、OFDM の場合には、シンボルタイミングを同期させるとい
う条件が満足されれば、伝送する複素信号点、すなわち各キャリアを変調するキャ
リア変調方式や電力を自由に決定することができる。この特徴を使って階層化を行
うことが可能である。OFDM には少なくとも数百のキャリアが使われることから、
各階層への割り当てキャリア数を調整することで、伝送情報量の割り当てが比較的
柔軟に設計できるという特長もある。
階層化において耐性に差異を設けるパラメータとして、複数のキャリア変調方式
を使い分ける方法と同じキャリア変調方式を使いながら電力を変える方法について
比較する。
まず、AWGN 伝送路を仮定する。複数のキャリア変調方式を使い分ける方法では、
階層ごとに見た CN 比は、入力される信号の帯域全体の CN 比と等しく同一である。
図 2-9 でも確認したように、所要 CN 比に差があるため、階層ごとに所要入力レベル
に差が生じる。電力を変える方法では、階層ごとの CN 比は、入力される信号の帯
域全体の CN 比とは異なる。例えば、10 dB の電力差をつければ、階層間に 10 dB の
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CN 比の差が生じる。階層間で所要 CN 比が同じであるから、所要入力レベルに 10 
dB の差がつく。いずれの方法による階層化でも、所要入力レベルは差別化される。
次に、１波の遅延波による干渉がある伝送路を仮定する。いずれの階層化方法を
とっても、階層ごとに見た DU 比は入力される信号の DU 比と等しく、階層間で差
は生じない。2.4.2 項で見たように、シンボル間干渉が生じる場合は、CN 比で評価
される雑音量に加え、DU 比によって評価されるシンボル間干渉が雑音として作用す
る。すなわち、DU 比が小さくなることが CN 比の劣化と同じ効果を持つ。同じ CN
比であってもキャリア変調方式によって所要 DU 比に差が生じる。
遅延時間を 40 μs とし、誤り訂正符号なしで表 2-3 に示した BER を実現するため
に必要な CN 比と DU 比の組み合わせを計算機シミュレーションとハードウェアに
よる実験で求めた結果を図 2-11 に示す。例えば 64QAM では CN 比が 30 dB を上回っ
ていても、DU 比が 14 dB を上回っていないと目標の BER が達成できない。このよ
うに、十分な CN 比が得られていても、キャリア変調方式ごとに異なった所要 DU 比
が存在することが確認できる。
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図 2-11　表 2-3 の BER を得るための CN 比と DU 比（遅延時間 40 μs）
このとき、複数のキャリア変調方式を使い分ける方法では、階層ごとに異なった
所要 DU 比を設定できるが、電力を変える方法では、所要 DU 比は差別化できず、
DU 比に対する耐性の差が生じないという問題がある。
以上の検討の範囲では、OFDM におけるキャリアパラメータ差別化による階層化
においては、キャリア電力の差別化よりもキャリア変調方式の差別化が有利である
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ことがわかる。ただし、キャリア変調方式の差別化は、周波数利用効率が低い高耐
性階層を使用するため、低耐性階層のみを利用する場合に比べ、全体の周波数利用
効率の低下につながる。キャリア電力の差別化の場合は、電力の増加により高耐性
を実現するため、周波数利用効率の低下は起こらない。
2.5.3.	ハードウェアにおける階層化
階層化を実現するために変復調装置で必要な機能は、全キャリアを各階層に応じ
たいくつかのキャリアグループに分割し、CN 比や DU 比の劣化によって一部のキャ
リアグループの復調が不可能になっても、他のキャリアグループの復調が継続でき
る機能である。本章で述べてきたハードウェアは、図 2-4 に示したようなキャリア
グループが構成されており、３つのうち２つのグループには、キャリア変調方式と
して QPSK、16QAM、64QAM、256QAM から選択して使用することができる。また
キャリア周波数再生に使用されるグループ３には固定的に QPSK を割り当てること
で、他のキャリアグループの復調が不可能になっても、グループ３の復調が可能な
限り動作が継続される。
表 2-4 に示したパラメータを使用して、階層化システムを構成し、グループ１と２
でそれぞれ MPEG2 圧縮した標準テレビジョン方式のコンテンツを伝送するデモンス
トレーションを行った。グループ３では PN 符号の伝送を行った。
キャリア数 変調方式 伝送レート 所要 CN 比
グループ１ 450 16QAM 7.2 Mbps 12 dB
グループ２ 302 64QAM 8.0 Mbps 19 dB
グループ３ 40 QPSK 0.2 Mbps -
表 2-4　階層化システムの実現例
グループ１と２ではほぼ同じビットレートのコンテンツを伝送し、伝送路状況が
徐々に劣化すると、先にグループ２の復調が破綻し、グループ１の復調は継続され
る。さらに伝送路状況が劣化すると、グループ１の伝送も停止する。AWGN 伝送路
において、表中に示した所要 CN 比に応じて動作することが確認された。
2.6.	 まとめ
OFDM 方式の概要を述べた。地上放送方式に必要な条件を考慮してパラメータを
決め、ハードウェア化を行った。AWGN 伝送路および、遅延波が１波存在する伝
送路で、BER の理論特性、計算機シミュレーションによる特性、ハードウェア実
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験による特性を求め比較を行った。ハードウェアで得られる BER 特性は、QPSK、
16QAM、64QAM では AWGN に対してほぼ理論どおりの値が得られた。遅延波に対
しては、復調に使う区間のとり方が理想的でないことを考慮すれば、理論的な値と
一致する動作を確認した。
また、階層化とグレースフルデグラデーションについて述べた。OFDM 方式では
キャリアごとに変調方式や電力などを変えて階層化を行うことができる。遅延波が
到来しシンボル間干渉が生じる環境では、変調方式を変える階層化が有利であるこ
とを示した。ハードウェアでは、全キャリアを３グループに分け、うち２つのグルー
プに対して、QPSK、16QAM、64QAM、256QAM を割り当てられるように設計した。
これらの２階層でそれぞれテレビジョンコンテンツを伝送するデモンストレーショ
ンを行い、それぞれの階層の所要 CN 比に応じた階層伝送が行われることを確認し
た。
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3.	 送信機の非線形性によるOFDM信号の劣化
この章では、OFDM 信号の統計的性質について述べ、非線形性に影響を受けやす
い性質を持つことを示す。次に、増幅器の適切な動作点を設定するため、あるいは、
非線形特性の補償やその評価を適切に行うための、増幅器の非線形特性測定法を提
案する。非線形特性モデルを仮定し、２種類の測定方法を示す。放送用大電力増幅
器を含む数種類の増幅器において非線形特性の測定を行い、その結果から、仮定し
た非線形性モデルが実際の増幅器に適用可能であることを示す。
3.1.	 OFDM信号の統計的性質
OFDM は、直交関数系を構成する多数の搬送波を、それぞれ PSK や QAM などの
変調方式を用いて変調し、合成したものである。2.1 節で述べたように、時間軸上の
複素信号は次のように表せる。
(3-1)
任意の時刻における x の実部と虚部は、一定の確率で一定のパターンの中からラ
ンダムに生起する C (n, k) による振幅と位相をもった三角関数を、搬送波数だけ加算
したものとなる。これらの値は、それぞれ、同一の確率過程から発生した値の和と
見なすことができる。搬送波数が十分に大きければ、中心極限定理により、実部と
虚部それぞれを独立した正規分布と見なすことができる。
ここで、この信号の瞬時電力の分布を考える。瞬時電力は実部と虚部の二乗和で
あるから、平均が０で分散が等しい２つの独立した正規分布の二乗和となる。従って、
瞬時電力を p = |x | 2、p の平均を P
avr
としたとき、y = 2p / P
avr
の統計的な分布は自由度
2 の χ2 分布に従い、次の式で表せる。
(3-2)
この時、               はレイリー分布に従う。
(3-3)
実際の OFDM 信号では、搬送波数によって理論的な最大値が制限されるため、厳
密にはこれらの分布には従わない。しかし、瞬時電力で平均値の数十倍を越える確
率は小さく、このような部分以外では、自由度 2 の χ2 分布とみなすことができる。
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2 y 	  12 exp 
y
2
¥ 
§ ¦ 
´ 
¶ µ 
z  y
R z 	  zexp  z
2
2
¥ 
§ ¦ 
´ 
¶ µ 
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χ2 分布では、例えば、平均値の３倍以内の値をとる確率がおよそ 95％であるが、
平均値の 10 倍以上の大きな値をとる確率も、わずかに存在する。このような性質が、
瞬時電力が制限される伝送路で障害の原因となる。
ここで、計算機シミュレーションにより、OFDM 信号の瞬時電力の統計分布を確
認する。ランダムな 64QAM を 8,192 段 FFT により 1,000 波多重したシンボルを 1,000
個発生させ、平均値を 2 に規格化して瞬時電力のヒストグラムをとり、対数表示し
たのが図 3-1 である。各階級の出現頻度値が直線上に並び、指数関数に従っているこ
とが確認できる。図 3-2 は同じ信号の包絡線振幅値のヒストグラムである。レイリー
分布に従うことが確認できる。
図 3-1　瞬時電力のヒストグラム（対数表示）
図 3-2　瞬時包絡線振幅のヒストグラム
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さらに同図には、瞬時電力を制限した信号から元の信号を差し引いてひずみ成分
のみを抽出し、同じようにスペクトルを計算した結果も重ね描きしてある。このス
ペクトルでは帯域内外の境界に段差がないことから、元の信号を抽出しうる成分は
含まれていないか、含まれていても非常に小さいと考えられる。図から明らかなよ
うに、元の信号の帯域内にもひずみ成分のエネルギーが存在する。すなわちこのよ
うなひずみが発生した場合、帯域外に不要な成分を放出すると同時に、自らの帯域
内にも妨害成分を加算してしまうことが確認できる。この図の条件では、元の信号
の帯域内の電力密度と比較して、自らの帯域内のひずみ成分の電力密度は約 -30 dB
となっている。
3.2.	 電力増幅器による非線形ひずみ
以上で述べたように、OFDM 信号では瞬時電力が平均電力の十倍を超える大電力
となる瞬間がある。そのため、送信設備や受信機の中に置かれる増幅器の非線形性
が問題となる。瞬時電力が最大となる点まで忠実に増幅しようとすれば、増幅器が
図 3-3　瞬時電力が制限された OFDM 信号のスペクトラム
次に同じ信号を使い、瞬時電力の制限が周波数スペクトルに与える影響を確認す
る。図 3-3 では、瞬時電力が平均電力の９倍までに制限された信号の周波数スペクト
ルを示した。シンボルごとに周波数スペクトルを計算し、100 シンボルの平均をとっ
た結果である。瞬時電力を制限したときの位相角は、制限前の値を保持している。
計算機シミュレーション上のスペクトルなので、ひずみがない状態であれば、帯域
外でエネルギーが観測されないはずである。しかし、瞬時電力を制限しているため、
帯域外に電力が発生していることが確認できる。
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出力できる最大の電力に比べ、十分の一以下の平均電力しか得られないような動作
点を設定しなければならない。
特に、地上放送の送信設備においては、大きな出力電力が要求されるため、要求
される増幅器の規模が経済性に与える影響も大きい。従って、増幅器の非線形性に
よる OFDM 信号への影響を検討し、動作点を適切に設定することは重要である。そ
のためには、個々の増幅器が持つ非線形特性を、測定により把握する手法を確立す
る必要がある。また、非線形特性が正確に把握できることは、補償装置などの開発
や評価にも有用である。原理的には、増幅器の非線形特性に対して逆特性を与える
プレディストーションを行えば、ひずみの補償が可能になる。逆に、補償装置が適
切に動作しているかの評価にも、非線形特性の測定は欠かせない。
増幅器の特性を仮定し、OFDM 信号に対する非線形性の影響を計算機シミュレー
ションで検討した例はいくつかある [14-17]。これらの検討では、増幅器のモデルと
して AM-AM/ AM-PM 変換特性モデルが使用されている。しかし、このモデルの適
用に必要となる具体的な特性を、OFDM 信号の検討に必要なダイナミックレンジ全
体にわたり、実際の増幅器から実験的に得て検討を行ったものはない。これは、地
上放送で使われる AB や B クラスの大電力増幅器では、出力電力によって特性が変
化するため、OFDM 信号のように低い時間率で大電力が発生する場面での AM-AM/ 
AM-PM 変換特性を測定するのが難しいからである [18]。従来、このような条件下で
の測定方法は確立していない。
ここでは、AM-AM/ AM-PM 変換特性モデルを OFDM 信号の計算機シミュレーショ
ンに使用するために必要な特性を、実在の増幅器から測定する方法を提案する。さ
らに、得られた特性を使った計算機シミュレーションの結果と、増幅器に OFDM 信
号を通過させて測定した実測データとの比較を行い、モデルおよび測定方法の妥当
性を確認する。
3.3.	 増幅器のモデル
衛星通信における検討では、搭載中継器に使われる進行波管増幅器（TWTA）が信
号に与える影響をシミュレートするモデルとして、AM-AM 変換特性、AM-PM 変換
特性が利用されている [19]。これは、増幅器の入力信号の瞬時電力によって、出力
信号の瞬時電力と入出力信号の位相回転角が一意に決定されることを仮定したモデ
ルである。搬送波角周波数を ω
0
、r(t) と ψ(t) をそれぞれ変調された信号の包絡線振
幅と位相角とすると、入力信号は次のように表される。
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(3-4)
このとき、AM-AM 変換特性、AM-PM 変換特性として、それぞれ A(r)、Φ(r) が与
えられると、出力信号は次式のようになる。
(3-5)
このモデルは、等価低域系表現による計算機シミュレーションに適用が容易であ
り、TWTA のモデルとしてこの方法を搭載したシミュレーションソフトウェアも市
販されている。AM-AM 変換特性、AM-PM 変換特性の形式で記述されていないモデ
ルであっても、入力信号の包絡線振幅により出力の包絡線振幅が決定されるモデル
には、広範に適用可能である。例えば、包絡線振幅ではなく、増幅器の入力の瞬時
電圧 v に対し、出力電圧を次のように表現し、基本波と３次高調波で表現するモデ
ルにも適用可能である。
(3-6)
入力に v = u cos w を代入すれば出力は次のようになる。
(3-7)
この場合の３倍高調波は、搬送波周波数の３倍の周波数に出現することになる。
実用的にはフィルタで除去されるため、A(r)、Φ(r) は次のように表現でき、AM-AM
変換特性、AM-PM 変換特性で包括的に取り扱うことができる。
(3-8)
(3-9)
個々の増幅器に対し、本モデルが適用可能であるかどうかは、実際に増幅器の特
性を測定し、その結果の適合度から判断できると考えられる。
以下、この AM-AM/ AM-PM 変換特性モデルを使用するために、実在する増幅器
から具体的な特性を得る方法について述べる。
f v 	  v  av 3
A r 	  r  34 ar
3
& r 	  0
x t 	  r t 	cos W0t Y t 	; =
y t 	  A r t 	; =cos W0t Y t 	  & r t 	; =; =
f v 	  u cosw  au 3 cos3 w
 u  3
4
au 3¥§¦
´
¶µ cosw 
1
4
au 3 cos3w
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3.4.	 増幅器の特性評価法に求められる条件
AM-AM/ AM-PM 変換特性を測定するためには、被測定増幅器への入力信号のレベ
ルを変化させ、出力信号のレベルと位相を測定すればよい。従来、このような特性
を測定するには、無変調波入力によるレベル測定が一般的とされている [17,18]。し
かし、OFDM 方式による地上放送を検討の対象として考えた場合、次の２点につい
て特に留意する必要がある。
第１には、OFDM 信号の最大電力と平均電力の比が、他の多くの変調方式に比べ
て大きいという点である。平均電力より十倍以上大きい最大電力が出現することか
ら、(3-5) 式の A や Φ における r の最大値は、rms 値の４倍程度まで定義する必要が
ある。OFDM に使用できる AM-AM/ AM-PM 変換特性が測定できれば、他の多くの
変調方式に関する検討に用いることが可能である。
第２に、地上放送に用いられる大電力の増幅器の中には、入出力レベルにより特
性を変化させるものが存在する点である。図 3-4 は、長時間一定の電力で無変調波
を出力している状態の増幅器において、入力信号を 10 dB 上昇させ、その後の利得
の推移を調べた例である。入力信号レベルを上昇させると利得が減少しはじめるが、
徐々にその時間的変化は緩やかになる。数十分をかけ、新たな入出力レベルに応じ
た定常的な状態に移行していると考えられる。この例のように、同一の増幅器であっ
ても、異なる入出力信号レベルに対しては異なった特性を示すことがある。
無変調波を使用した測定を行うとすれば、r を変化させるために、増幅器への入力
信号レベルを変える必要がある。入力信号レベルが変われば、図 3-4 に示したような
増幅器は、その特性を変化させる。従って、入力信号レベル変化前後の増幅度や位
相回転角は、同一の条件の下での r のみの違いによって得られたものと考えること
はできない。また、OFDM 信号においては、瞬間的に増幅器の飽和領域を使用する
ことも許容しなくてはならないが、無変調波によって連続的に飽和領域での測定を
行うことに耐えられない増幅器も存在する。
すなわち、測定にあたっては、増幅器の状態を表すパラメータとして平均出力電
力を必要な値に設定する必要がある。その上で、OFDM 信号と同等の時間変化率で
瞬時電力を変化させるような測定方法をとる必要がある。
このとき、信号の持つ帯域幅についても考慮する必要がある。矩形波やのこぎり
波などを包絡線として持つ信号を使用し、その基本周波数を OFDM 信号の帯域幅と
同等の数 MHz とすれば、周波数帯域幅は基本周波数より大きくなり、波形は増幅器
による帯域制限の影響を受ける可能性が高い。帯域幅が設計以上に広がらない信号
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を用いる必要がある。
以上の条件を考慮し、パルス状に高振幅が発生する sinc 波形を包絡線に持つ信号
を用いる方法と、２信号法においてベクトル測定を行う方法の２つを検討した。
3.5.	 sinc 波形による測定
3.5.1.	信号の性質
パルス状の高振幅が発生でき、帯域幅が増幅器の設計以上に広がることがないと
いう条件を満たす信号として sinc 関数がある。次式のように sinc 関数に直流成分を
重畳した波形を包絡線振幅に持つ信号を考える（図 3-5）。
(3-10)s t 	 1 a s sin 2P f l t 	2P f l t
図 3-5　測定に使用した信号（包絡線振幅）
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図 3-4　変動する増幅器特性の例
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この波形をフーリエ変換すれば、次のようになる。
(3-11)
すなわち、± f
l
に帯域制限された信号であり、f
l
を必要に応じて設定することがで
きる。また、十分長い時間で s ( t ) の平均電力を求めれば 1 に近い。すなわち、a を
変化させることで、平均電力をほとんど変化させることなく、最大瞬時電力を設定
することが可能である。
(3-10) 式で、その最大値は 1+ a である。これは平均電力値に相当する振幅値に対
するピーク時の振幅値の比である。以後、これを平均比ピーク値と呼ぶことにする。
なお、a が約 4.6 を超えると (3-10) 式の値が負になる。この境界での平均比ピーク値
は約 14.96 dB である。これを考慮し、今回の実験では、平均比ピーク値は 6 dB、10 
dB、12 dB、14 dB の４種を用いた。
3.5.2.	実験方法
この信号を使った測定システムを図 3-6 のように構成した。被測定増幅器の入力信
号と出力信号を測定し、それらを比較することで特性が得られる。この方法で、信
号発生器内部など増幅器入力前で発生するひずみの影響を取り除くことが可能とな
る。
この測定では、AM-PM 変換特性として位相を正確に測定する必要がある。このた
め、10MHz の周波数基準信号を使い、システム全体の周波数基準を一致させた。
ベクトル
シグナル
アナライザ
HP89440A
モニタ出力
周波数基準信号（10 MHz）
トリガ信号
信号発生器
HP E4431B 被測定増幅器
［増幅器Ａ・Ｂの場合］
　アッテネータ
　＋電力計（HP8481A/437B）
［増幅器Ｃ・Ｄの場合］
　通過型電力計（R&S NRT）
　＋ダミーロード
図 3-6　実験システム
S f 	  D x 	  a2 f l
f  f l 	
 0 f  fl 	
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信号源には任意波形発生機能を有した信号発生器を使用し、sinc 波形を発生させ
た。この信号発生器では、中心周波数を自由に設定することが可能である。
信号帯域幅は 1 MHz とした。地上ディジタルテレビジョン放送の帯域幅と同等で
あることが必要であるが、後述するように、増幅器の帯域内での特性の差まで測定
するため、若干狭く設定した。
また、sinc 波形信号は、ピーク部分を中心とする一定の区間が、繰り返し発生さ
れる設定とした。このときの区間の長さは、平均比ピーク値が平均電力にどれだけ
影響するかを左右する。すなわち、(3-10) 式における s ( t ) の２乗平均は、t について
広い範囲で求めるほど a に依存しにくい。これは、s ( t ) を２乗した値に着目すれば、
ピーク付近では a に大きく依存するが、ピークから離れるほど a に依存しにくく、1
に近い値となるからである。
今回の実験では、１回の長さは 1 ms（ピーク前後がそれぞれ 0.5 ms）とした。1 
ms であれば、平均比ピーク値が 14 dB の場合でも、平均電力は中心周波数の連続波
成分の電力に比べて +0.10 dB に過ぎない。
信号の取り込みにはベクトルシグナルアナライザを使用した。この装置では、任
意の中心周波数の信号を複素のベースバンド時系列データとして記録することがで
きる。スパンの設定は広いほど良いが、上記の機能を実現できる上限の 7 MHz とし
た。非線形ひずみを受けた後の信号は、元の信号に比較して周波数帯域幅が数倍に
広がるが、被測定信号に、スパン 7 MHz を超える成分が雑音レベルを超えて観測さ
れないことを確認した。
サンプリング周波数は、スパンに応じ自動的に設定される。スパン 7 MHz では 8.96 
MHz である。増幅器の入出力信号の比較において、両者の時間関係をこのサンプリ
ング間隔単位で調整するのは困難である。そこで、データを計算機に転送し、サン
プリング周波数を 32 倍に変換する処理を行った。その後、ひずみのない理論的な波
形データとの間で相互相関値を計算し、その値が最大となる点をもって、時間軸の
基準を決定した。特性を求めるには、(3-10) 式の sin 項において±１周期の範囲（長
さ 4 μs）で十分であるが、ピークを中心に約 10 μs の区間の信号を使用した。
また、雑音の影響を軽減し、サンプリングの精度を上げるため、16 回の平均化を行っ
た。平均化の処理は、上で述べた時間軸の基準を決定した後とした。以上の処理で
得られた入力信号を s
in
、出力信号を s
out
とすれば、AM-AM/ AM-PM 変換特性 A およ
び Φ との関係は次のとおりである。
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(3-12)
(3-13)
3.6.	 ２信号法のベクトル測定
3.6.1.	AM-AM/	AM-PM変換係数との関係
等振幅で近接した２周波数の無変調波を入力し、３次相互変調積を測定すること
で、増幅器の非線形性をおおまかに把握する方法として２信号法が知られている。
しかしこの方法では、AM-PM 変換特性で表現される位相回転を測定することができ
ない。本研究では、２信号法において、相互変調積として発生する各周波数成分の
振幅をベクトル測定し、AM-AM/ AM-PM 変換特性を求める実験を行った。
２周波数の平均周波数を基準とした等価低域系で表現すれば、入力信号は、次の
ように表せる。
(3-14)
出力信号には、入力信号成分（以下、基本波成分という。）とともに、周波数が±
3、± 5、・・・倍である相互変調積が加わる。入力が偶関数であるから、出力も偶関
数となり、次のように表現できる。
(3-15)
ただし上式は、基本波成分の振幅を 1 に規格化したものであり、C
N
は基本波に比
較した振幅と、位相回転を表す複素数である。基本波の周期の整数倍の長さで信号
を切り出し、フーリエ解析を行えば、C
N
が求められる。
C
N
が求められれば、AM-AM/ AM-PM 変換特性を求めることができる。すなわち、
A および Φ との関係は、次のように表現できる。
(3-16)
(3-17)
fin t 	  12 exp jWat 	 
1
2
exp  jWat 	  cos Wat 	
  fout t 	  cos Wat 	  C3 cos 3Wat 	  C5 cos 5Wat 	 L
A fin t 	; =  fout t 	
& fin t 	; =  arg fout t 	; =
A sin; =  sout
& sin; =  arg soutsin
¥ 
§ 
¦ 
´ 
¶ 
µ 
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3.6.2.	実験方法
２台の信号発生器を用いて、中心周波数± 100 kHz の等振幅の無変調波を生成
し、これを混合して被測定増幅器に入力した。相互変調積は 15 次までの範囲（± 1.5 
MHz）で測定を行った。増幅器の出力信号は、信号発生器と周波数基準を一致させ
たベクトルシグナルアナライザで FFT 処理を行った。
なお、今回の実験では、10 回の実験の結果を平均することとした。
ただし、実際の測定では、FFT の開始時刻には必ずしも (3-13) 式における t = 0 と
ならないため、C
N
を測定値として直読することはできない。このとき t = t
c
とすれば、
基本波成分は次のように観測される。
(3-18)
ここで、W =ω
a
t
c
とおくと、次のようになる。
(3-19)
すなわち、周波数の低い成分の位相角は W、高い成分の位相角は -W となる。実際
に測定される数値は、ベクトルシグナルアナライザのローカル信号の基準位相を p
l
とすれば、それぞれ、W - p
l
、-W - p
l
となる。これら２値から W および p
l
を求める
ことができる。
次に、この W を使えば、N 次高調波成分は次のようになる。
(3-20)
基本波成分と同様、２周波数成分の測定されるベクトル振幅は、周波数の低い方
が C
N
exp( jNW- jp
l
)、高い方が C
N
exp( - jNW- jp
l
) であり、基本波から求めた W と p
l
を
用いて C
N
を求めることができる。
例えば、3 次成分の測定であれば、3ω
a
と -3ω
a
から２とおりの C
3
が求められ、理
論的にはそれらは一致する。今回の実験では２値の平均を結果とした。
3.7.	 実験による検証
3.7.1.	測定実験
測定方法の妥当性を確認するため、表 3-1 に示した４種の増幅器で測定を行った。
CN cos NWa t  tc 	[ ]
 1
2
CN exp  jNW 	exp jNWat 	  12CN exp jNW 	exp  jNWat 	
cos Wa t  tc 	[ ]  12 exp jWa t  tc 	[ ] exp  jWa t  tc 	[ ]; =
cos Wa t  tc 	[ ]  12 exp  jW 	exp jWat 	  exp jW 	exp  jWat 	[ ]
-  -
各増幅器について、出力電力で３通りの条件を設定したため、合計で 12 種類の条件
下で測定を行ったことになる。各条件について、sinc 波形（４種類の平均比ピーク値）
による測定と２信号法のベクトル測定の両方を行い、それらの結果の重ね描きを行っ
た。
例として条件９の結果を図 3-7 に示す。この図は、平均電力に相当する入出力振幅
を１に規格化した相対値を用いている。なお、AM-AM 変換特性については入力振幅
対増幅度 A(r) / r としてプロットした。縦軸を出力振幅とした通常の AM-AM 変換特
性の表現に比べ、入力振幅が小さい部分の特性の違いが表現されやすいためである。
sinc 波形を用いた方法と２信号法による方法の結果の差については、例示した以外
のすべての条件を含め、大きな違いは観察されなかった。sinc 波形による測定にお
いては、振幅の上昇部分と下降部分で異なった軌跡を描くヒステリシス性が見られ
るケースがあった。例えば、図 3-7(a) の入力振幅が２の付近である。これは増幅器が、
完全に AM-AM/ AM-PM 変換特性のモデルに当てはまっていないことを示している。
ただし、このような場合には、平均比ピーク値が大きいほどヒステリシス性が顕著
になる傾向が見られた。そこで、平均比ピーク値を変化させて測定した結果が複数
適用できる r の値においては、ヒステリシス性の小さな測定結果を選択することと
した。例えば、平均比ピーク値が 6dB の場合、測定される r の変域は 0.8 ～ 2.0、平
均比ピーク値が 10dB では 0.5 ～ 3.2 である。r = 2 付近の特性を知るためには、これ
ら２つの測定結果を用いることで十分である。平均比ピーク値が 12dB や 14dB の結
実験条件
平均出力
電力 [W] 増幅器 増幅器の種類
使用した中心
周波数 [MHz]
1 0.2
A
UHF TV 放送帯域・汎用
公称出力 1 W 6352 0.4
3 0.8
4 1
B
UHF TV 放送帯域・汎用
公称出力 10 W 6355 2
6 4
7 30
C
UHF 19ch 用
NTSC 映像信号用放送機
出力 1 kW（映像信号）
5098 60
9 120
10 30
D
UHF 40ch 用
NTSC 映像信号用放送機
出力 1 kW（映像信号）
63511 60
12 120
表 3-1　実験に使用した増幅器
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図 3-7　測定結果の例（条件９）
 (a) AM-AM 変換特性 (b) AM-PM 変換特性 
果を無視することで、ヒステリシス性の影響の小さい結果を得ることができる。
一方で、sinc 波形による測定において、特に r が小さな領域の測定をするためには、
平均比ピーク値を大きくしなければ実現できない。しかし、平均比ピーク値を大き
くすることは、測定器において大きなダイナミックレンジを要求することを意味し、
逆に r の小さな領域において雑音や測定系のひずみを受けやすくなるという問題を
もたらす。今回の測定では、図 3-7 の入力振幅が１以下の部分に見られるように、特
に位相測定において測定結果のばらつきが顕著に見られた。
このような部分では、２信号法による測定が有利である。(3-14) 式のように、入力
信号は cos 関数で表現できる。すなわち、最大瞬時電力は平均電力の２倍であり、r
の範囲は 0 から約 1.4 までである。測定器に要求されるダイナミックレンジが狭く、
さらに、特定の周波数のみを測定するため、雑音の影響を受けにくい。
しかし逆に、２信号法だけでは r の範囲が 0 から約 1.4 までの範囲しか測定できず、
r の最大値が大きく取れる sinc 波形による方法の結果も必要となる。
以上のように複数の平均比ピーク値の sinc 波形による測定結果と、２信号法によ
る測定結果を、併せて用いることとした。
3.7.2.	OFDM信号への影響
図 3-3 で確認したように、ひずみの影響の度合いは見かけの CN 比を使って評価す
ることができる。そこで、前章までに得られた AM-AM/ AM-PM 変換特性から計算
機シミュレーションで得られる CN 比と、実験的に測定される CN 比を比較すること
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で、推定された特性の妥当性を検討する。
ここでは、OFDM のシンボル区間に同期した FFT を行い、復調器で理想的に処理
された場合と同様の条件で、キャリア単位の電力測定を行った。なお、非線形性の
影響は一様ではないため、シンボル間で平均した結果を使用した。
具体的には次のような評価の方法をとった。帯域の端部については、OFDM の上
（下）端の 10 キャリアの電力と、隣接する帯域外の FFT10 スロットに現れる電力の
比を求めた。以下、これを上（下）部 CN 比と呼ぶ。
一方、中心部については、キャリアホール（1 本）を設定し、非線形ひずみを受け
た後で、このスロットに現れる電力と、付近の 10 キャリアの平均電力の比を求めた。
以下、これを中央 CN 比と呼ぶ。
OFDM シンボル区間に同期した FFT 結果の、シンボル間平均電力の例と、上記３
種類の CN 比について、図 3-8 に示す。
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図 3-8　FFT 結果の電力平均と CN 比
A: 下部 CN 比
B: 中央 CN 比
C: 上部 CN 比
3.7.3.	計算機シミュレーションによる推定
次に、OFDM 信号に対する影響を計算機シミュレーションによって推定する。計
算機シミュレーションは、中心キャリアを基準とする等価低域系で処理を行った。
なお、プログラム中でのモデルの記述は、図 3-7 と同様、AM-AM 変換特性について
は入力電圧に対する利得 A(r) / r、AM-PM 変換特性については入力電圧に対する位相
回転角 Φ(r) として行った。
それぞれ、r の 0.2 ごとの値に対応するデータを記述し、キュービックスプライン
補間を用いる方法をとった。3.6 節で述べたように、r の範囲が 0 から 1.4 までの範
囲では２信号法の結果を、それ以外の範囲では sinc 波形による測定結果を用いた。
sinc 波形による測定においてヒステリシス性が観察される場合には、平均比ピーク
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図 3-9　シミュレーションに使用したモデルの例（条件９）
 (a) AM-AM 変換特性 (b) AM-PM 変換特性 
値のなるべく小さい条件での結果を使い、２本の軌跡の中央をとった。また、２種
類の測定方法の結果の切り替え部分（r = 1.4 付近）では、両者の間に僅かな差が観
察される例もあった。r = 1.4 のデータは、両者の中間の値を採用することとした。
図 3-7 の測定結果に相当するモデルを図 3-9 に示す。
キャリア数は、下で述べるハードウェア実験に合わせ、1405 とした。FFT 規模は
8192 とした。FFT 結果のシンボル間電力平均を求めるにあたっては、128 シンボル
を使用した。
3.7.4.	ハードウェア実験による評価
計算機シミュレーションの結果と比較するため、増幅器に OFDM 信号を通過させ
るハードウェア実験も行った。図 3-6 の実験システムをそのまま使用し、任意波形発
生器から OFDM 信号を発生させた。シンボル長を 250 μs とし、128 シンボルを発生
させた。中央の 1 本のキャリアホールを含め、キャリア数を 1405 本とした。キャリ
ア間隔は 4 kHz であるから、帯域幅は約 5.62 MHz となる。
信号の解析については上で述べた方法と同様、ベクトルシグナルアナライザを使
用した。スパンを 6.4 MHz に設定し、その他の条件を適切に設定すると、シンボル
長 250 μs の OFDM 信号に適した FFT 処理をすることができる。なお、測定器の雑音
を軽減するため、同一シンボルについて連続した８回の測定を行い、FFT 結果を平
均処理した。この方法により、非線形ひずみとは関係のない熱雑音の影響を軽減で
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きる。被測定増幅器を含まない測定系での CN 比としては、およそ 50 dB が得られる
ことを確認した。
3.7.5.	結果の比較
以上の計算機シミュレーションおよびハードウェア実験の結果を図 3-10 にまとめ
た。すなわち、上部、中央、下部の CN 比について、計算機シミュレーションとハー
ドウェア実験の結果を比較したものである。
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図 3-10　実験結果とシミュレーション結果の比較
計算機シミュレーションとハードウェア実験の結果はほぼ一致している。この結
果から、上で述べた方法で AM-AM/ AM-PM 変換特性を測定すれば、計算機シミュレー
ションによって、その非線形性が OFDM 信号に与える影響はほぼ推定できることが
確認された。
なお、４種類の増幅器のうち、現行のテレビジョン放送に使われる大出力のもの（Ｃ
およびＤ）では、上部と下部の CN 比に差が見られる。一方、計算機シミュレーショ
ンでそのような結果は得られなかった。
そこで、最も CN 比の差が大きい増幅器Ｄの条件 12 について、中心周波数のほ
か、± 2.5MHz の点でも AM-AM/ AM-PM 変換特性を求める実験を行った。その結果、
AM-AM 変換特性に大きな差は見られなかったが、AM-PM 変換特性には図 3-11 のよ
うな明らかな差が見られた。すなわち、周波数が高い部分では、低い部分に比べて
入力レベルによる位相の回転が起こりやすい。この結果から、CN 比において、下部
に比べて上部で小さいことが説明できる。
このように AM-AM/ AM-PM 変換特性が周波数依存性を持つ可能性があることは、
Saleh[19] によっても指摘されている。今回の測定では、その存在を明らかにするに
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とどまったが、計算機シミュレーションに使用可能なモデルについては、今後、さ
らに検討する必要がある。
3.8.	 特性の補償
ここまでで得た AM-AM/ AM-PM 変換特性を利用すれば、増幅器入力前の信号を
あらかじめ逆特性でひずませてキャンセルする、プレディストーションが可能にな
る。
AM-AM 変換特性については、そもそも増幅器に最大出力の制限があるため、完全
な補償は望めない。しかし、AM-PM 変換特性については、逆特性を与えることがで
きる。特に、I/Q 成分に分かれたディジタル信号であれば、従来のアナログ信号の補
償器に比べ、理想的な特性を実現することが可能である。
図 3-7 および図 3-9 で例示した条件９については、AM-PM 変換特性の大きさが顕
著であった。そこで、この増幅器の AM-PM 変換特性のキャンセル実験を行った。
任意波形発生器で使用する信号を計算機上で生成する際、AM-PM 変換特性を補完
する特性を与え、3.8.3 項と同様の方法で実験を行った。
結果を図 3-12 にまとめた。ほぼ計算機シミュレーションで推定されたとおりの効
果が確認できた。このことからも、AM-PM 変換特性の測定結果が妥当であり、非線
形性の補償に利用できることが確認できる。
なお、このような補償は、AM-PM 変換特性により位相回転を表現することで可能
になる。３次相互変調積のスカラー測定のみで非線形性を把握するような方法では
補償は不可能であり、提案した手法のような AM-AM/ AM-PM 変換特性に基づいた
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図 3-11　帯域内での AM-PM 変換特性の違い
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非線形特性測定法が不可欠である。
3.9.	 まとめ
OFDM 信号の統計的性質について検討し、瞬時電力は自由度 2 の χ2 分布にほぼ従
うことを示した。平均電力に比べて十倍を超える瞬時電力が発生することがあるた
め、増幅器の動作点の設定に注意が必要である。増幅器による信号品質の劣化を予
測するため、あるいは、非線形特性を補償するためには、非線形特性モデルと測定
方法の確立が必要である。
増幅器のモデルとして、衛星搭載中継器で用いられる AM-AM/ AM-PM 変換特性
を仮定し、sinc 波形を入力する方法と、２信号法のベクトル測定による方法の２つ
で測定を行った。４種の増幅器で測定実験を行ったところ、仮定したモデルにほぼ
適合した結果が得られた。
得られた非線形特性の妥当性を検証するため、OFDM 信号の CN 比を計算機シミュ
レーションで求め、実測値と比較する実験を行った。４種類の増幅器を用いて 12 条
件での実験を行ったところ、AM-AM/ AM-PM 変換特性から推定した結果と、ハード
ウェア実験で得られた結果はほぼ一致した。このうち、AM-PM 変換特性の大きさが
顕著であった１例について、これをディジタル信号処理過程で補償する実験を行い、
推定どおりの効果が得られた。以上の結果から、提案した測定方法が妥当であるこ
とが確認された。
一方、AM-AM/ AM-PM 変換特性が周波数依存性を持っている場合があることが確
認された。これに関する検討は今後の課題である。
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図 3-12　プレディストーションによる CN 比の改善
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4.	 非線形特性の簡易な測定方法
本章では、３章で述べた方法と比較して、より簡便に AM-AM/ AM-PM 変換特性
に基づいた非線形特性を測定する方法を提案する。特別な信号を使わず、地上ディ
ジタル放送信号の増幅動作中に、出力信号のみからの測定を可能とする方法を提案
する。また、特定の増幅器に内蔵する形態ではなく、任意の増幅器に接続しての汎
用的な測定が可能である。この方法を用いた測定を行い、３章で提案した方法によ
る測定結果と比較することで、妥当性を検証する。
4.1.	 現実的な測定の条件
前章で述べたように、地上ディジタル放送の規格 ISDB-T に採用された OFDM 方
式は、平均電力に比べてピーク電力が大きく、伝送路の非線形性に影響されやすい。
特に、送信用増幅器の非線形性によるひずみを解決することは実用化のための課題
の１つであった [18]。
現実には多くの場合、スペクトラムアナライザにより被測定増幅器の出力信号の
スペクトラムが測定され、信号帯域内と帯域外に発生したひずみ成分との電力密度
の比が指標として用いられる [20]。この測定は、増幅器使用中に実行することが可
能であり、発生したひずみの影響の度合いがどの程度であるかという指標を得るこ
とができる。しかし、３章で述べた AM-AM/ AM-PM 変換特性のような具体的な特
性を知ることはできない。
３章では測定用に設計された信号を増幅器に入力し、出力された信号から非線形
特性を求める方法を検討した。しかし実用的には、このような特別な信号を入力し
て測定できる機会は限られており、ISDB-T 信号の増幅中に測定が行えることが望ま
しい。そこで本章では、ISDB-T 信号を使った測定方法を検討する。
増幅器使用中に具体的な非線形特性を直接測定する方法として、増幅器の入力信
号と出力信号の双方を取り込み、それらを比較する方法が考えられる。非線形特性
モデルとして、3.3 節で述べた AM-AM/ AM-PM 変換特性モデルを前提とすれば、増
幅器の入力信号と出力信号の双方を測定器に取り込み、比較することで、非線形特
性を測定することができる。既に実用化された、送信機の特性に自動的に追従する
補償装置 [21,22] も、原理的にはこの方法を使用している。
しかし、この方法を広く用いるにあたっては、次のような問題がある。まず、入
力信号と出力信号の２つを同時に取り込まなくてはならない。ディジタル信号処理
によって特性を求めるため、２つの A/D コンバータを用意し、同期したサンプリン
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グクロックで動作させることが必要である。また、取り込まれた２系統の信号の処
理において、信号間の時間関係を一致させなければならない。帯域幅が 6MHz の信
号を扱うことになるため、増幅器内やケーブルを信号が通過する時間を考慮する必
要がある。特定の増幅器への組み込みであれば実現されているが、汎用的に測定す
るには不向きである。
一般的に、放送用の送信用増幅器に入力される信号は極めて品質が高い。本章では、
このことを仮定した上で、出力信号のみを取り込むことで非線形特性を測定する方
法を述べる。また、これを実証する実験と、その結果を併せて述べる。
4.2.	 提案する方法
今回考案した方法の基本的な考え方は、増幅器の入力信号が非線形ひずみを受け
ていない高品質な信号であることを仮定し、測定することなく、代わりに被測定信
号から推定した信号を用いるというものである。
図 4-1 に示すように、従来の測定では、増幅器の入力信号と出力信号を比較して非
線形特性の測定を行うが、ここで提案する方法では、出力信号から入力信号を推定
して比較を行う。
被測定増幅器
ひずみを受ける前の
信号推定
ひずみを
受けた信号
ひずみを
受ける前の信号
（従来の方法）
非線形特性の推定
（信号の比較）
入力信号 出力信号
図 4-1　提案する方法の概要
信号の取り込みは増幅器の出力側のみで済むため、２信号の同時測定に伴う、時
間関係を一致させる処理は必要ない。
ひずみを受ける前の信号の推定は、OFDM 信号の復調過程を利用し、キャリアご
とにひずみの影響を取り除くことによって行う（図 4-2）。
まず、１シンボル分の時間領域信号からフーリエ変換による一括復調を行い、キャ
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リアごとの複素信号点 P
N
を得る。さらに、P
N
の中からパイロットを抽出し、キャリ
アごとに異なるシンボル判定のための基準ベクトル H
N
を得る。これらから、シンボ
ル判定可能な複素信号点 P
N
/ H
N
が得られる。
ここで、本手法では入力信号の品質がきわめて高いことを前提としているため、
P
N
/ H
N
はそれぞれ、変調の際に意図した本来の信号点位置 I
N
のごく近傍にあり、そ
の偏差の主な原因は非線形ひずみと考えることができる。すなわち P
N
/ H
N
の非線形
ひずみを受ける前の位置は、I
N
であると推定される。従って、非線形ひずみの影響
を受けている P
N
がひずみを受ける前の位置は I
N
∙ H
N
であると推定され、P
N
の代わり
に I
N
∙ H
N
を使って、逆フーリエ変換を利用した一括変調を行えば、ひずみ発生前の
時間領域の信号を生成することができると考えられる。
以上のように、本手法では、キャリアごとの信号点位置の本来の位置からの偏差は、
非線形ひずみによるものと仮定している。キャリアごとに非線形ひずみの影響を除
去するために、変調時に使用される信号点位置群の中から最も近い点を選ぶ方法を
用いており、非線形ひずみの影響が、誤り訂正符号を用いない状態でもビット誤り
が生じない程度である信号に適用可能である。ただし、単に信号点位置群の中から
最も近い点を選ぶのではなく、誤り訂正符号を解いてから再度符号化する手順をと
れば、改善できると考えられる。
なお、被測定増幅器の入力信号に非線形ひずみがあれば、この測定方法は適用で
きない。しかし、信号が非線形ひずみを受ける前に、インパルス応答がガードインター
バル以下である線形なひずみを受けていても測定が行える特徴がある。例えば、ガー
ドインターバルが機能する範囲内での遅延波の混入や、フィルタによる周波数特性
操作などが考えられる。放送波中継の送信設備では、入力信号は前段までの送信シ
ステム内に存在する帯域通過フィルタなどによる線形ひずみを受けている可能性が
高いが、そのような場合においても、入力信号が非線形ひずみを受けておらず、CN
図 4-2　ひずみの影響を受ける前の信号の推定方法
キャリアごと
複素信号点
（一括復調）
キャリアごと
基準ベクトル
非線形ひずみ
影響除去
P
N
H
N
P
N
/ H
N
I
N
多重化
（一括変調）IN · HN
H
N
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比も十分に高いならば、測定が可能である。線形なひずみは H
N
に影響を及ぼすもの
の、正確に推定できれば、非線形ひずみの測定に影響を及ぼさない。一方で、測定
対象である非線形ひずみを受けた後で線形なひずみを受けている場合には、本手法
は適用できない。測定時に得られる H
N
から、非線形ひずみを受けた時点での H
N
を
推定することができないためである。
4.3.	 具体的な測定手順
ISDB-T 信号でキャリア変調方式に同期変調（QPSK、16QAM、64QAM）を使用し
ている場合について、その手順を述べる（図 4-3）。
図 4-3　処理手順の概要
周波数変換
シンボル
区間切出し
（各シンボル内処理）
・クロック再生
・周波数再生
・シンボル区間決定
スキャッタード
パイロット抽出
平均化されたスキャッタードパイロット
AD変換
振幅・位相
基準補正
信号点修正 振幅・位相基準逆補正
フーリエ
逆変換
フーリエ
変換
信号比較
特性集積シンボル間
平均
まず、AD 変換によって信号の取り込みを行い、周波数変換してベースバンドの複
素表現の形式にする。このとき、FFT での復調が可能となるよう、特定のキャリア（こ
こでは中心キャリア）の周波数が０となるように周波数変換を行い、サンプリング
クロック周波数を OFDM 信号生成時のクロック周波数の整数倍（有効シンボル長の
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サンプル数が２のべき乗となるクロック周波数）とする必要がある。信号を発生し
ている変調器などが近くにあれば、その基準信号を使って適切なクロックを生成す
るが、変調器などが遠隔地にあって伝送されている信号ならば、周波数とサンプリ
ングクロックの引き込みが必要である。これは、従来の復調において使用されるの
と同様の方法が利用できる [23]。
例えば、ガードインターバル部分と、有効シンボル長に相当する時間後の信号が
同一であることを利用し、その間の複素相関（ガード相関）をとって、周波数基準
とクロックを再生する方法がある。中心キャリアの周波数をほぼ 0（キャリア間隔の
半分以下の偏差）に変換した複素信号を s(t)、ガードインターバル長を T
g
とすれば、
ガード相関値 R を次のように計算できる。ただし、ŝ は s の複素共役を示す。
(3-1)
１シンボルの区間内で計算し、R の絶対値が最大となる t
a
を検索すれば、その t
a
がガードインターバルの先頭にあたる。さらに、R(t
a
) の位相角が 0 となるように周
波数変換部の周波数の微調整をすれば、中心キャリアの周波数は完全に 0 となる。
この操作の後、信号帯域の最下部のみを通過させる帯域フィルタを通した信号 s
l
と
して、同じように R
l
を求める。
(3-2)
R
l
が負の場合はサンプリングクロック周波数が高すぎ、正の場合はサンプリング
クロック周波数が低すぎることを示す。0 となるようにサンプリングクロックを調整
する。
次に、ガード相関によって得られた t
a
を使ってシンボル区間を切出し、その信号
を FFT により一括復調してキャリアごとの複素信号点（図 4-2 の P
N
）を得る。
ISDB-T 信号で同期変調を使用していれば、FFT 処理の結果からスキャッタードパ
イロットを抽出し、全キャリアの基準ベクトル（図 4-2 の H
N
）を推定するのが通常
の復調手順である。スキャッタードパイロットは図 4-4 のように、１シンボル内では
12 キャリアごとに１キャリア、１シンボルごとに３キャリア移動し、４シンボルで
元の位置に戻る。キャリアごとに、２種類のうちあらかじめ決められた信号点の位
置を伝送する規定となっている。今回の測定では時間的に伝送路特性が変化するこ
R ta 	  s t 	
t ta
ta Tg
¤  ˆ s t  Tg 	
Rl ta 	  sl t 	
t ta
ta Tg
¤  ˆ sl t  Tg 	
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とを想定しないので、連続する４キャリアの FFT 処理の結果からスキャッタードパ
イロットを抽出すれば、３キャリアごとの基準信号点位置が得られる。有効シンボ
ル長の 1/3 を越える遅延波の混入はないと考えられるため、補間により全キャリアの
基準信号点位置が得られる。
ただし、今回の測定においては、スキャッタードパイロットにも非線形ひずみの
影響が及んでいるという問題がある。高振幅の発生による非線形ひずみは不規則に
発生するため、シンボルごとに非線形ひずみの発生状況は異なり、復調のための振幅・
位相基準を正確に得ることが困難となる。
シンボルごとに異なるひずみの影響を軽減するために、多数のシンボルからス
キャッタードパイロットを得て、キャリアごとにシンボル間で平均する。この処理
によって、各シンボルにおける非線形ひずみの影響が平均化され、復調処理に用い
ることが可能なパイロットを得ることができる。ここで得られるパイロットは必ず
しも非線形ひずみが加わる前と同じものではないが、キャリア間の相対的な振幅・
位相関係は、本来のパイロットとほぼ等しいものである。
このように得られたスキャッタードパイロットから、通常の復調手順と同様の方
法で各キャリアの基準ベクトル（図 4-2 の H
N
）を推定し、キャリアごとに振幅・位
相の補正を行う。
以上の手順で得られる各キャリアの信号点位置（図 4-2 の P
N
/ H
N
）は、送信時の
位置ではなく、非線形ひずみによる偏差を含んでいる。前節で述べたように、ビッ
ト誤りが生じていないと仮定し、信号点を元の位置（図 4-2 の I
N
）に修正する。修
正した信号点に対して、各キャリアが被測定信号と同じ基準ベクトルを持つよう逆
キャリア（周波数軸）
シンボル
（時間軸）
パイロットを伝送するキャリア
図 4-4　ISDB-T のスキャッタードパイロット配置
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に補正し（図 4-2 の I
N
∙ H
N
）、IFFT による一括変調を行えば、ひずみを受ける前の時
間領域信号が推定できる。
偏差が非線形ひずみの影響のみによるものと仮定すれば、測定された信号と推定
された信号は、それぞれ (3-5) 式の y(t) と (3-4) 式の x(t) に相当する。それぞれの信
号の包絡線振幅を縦軸と横軸にとり、t の値ごとにプロットを行って重ねれば、AM-
AM 変換特性となる。また、縦軸を y(t) /x(t) の位相角とすれば、AM-PM 変換特性と
なる。
このようなプロットを、多数のシンボルにわたって重ね描きすることで、特定の
シンボルの特徴に左右されない特性が求められる。増幅器の非線形性の評価におい
ては、瞬発的に大電力が発生している部分に注目すれば済むことが多いため、各シ
ンボルにおける電力ピーク点付近のデータのみを集積することで十分である。
4.4.	 実証実験
4.4.1.	実験方法
以上の方法により非線形特性が測定できることを確認するため、実験を行った。
システム全体の構成を図 4-5 に示す。
可変
アッテネータ
信号発生器
（直交変調）
被測定
増幅器
任意波形
発生器
可変
アッテネータ
周波数
ミキサ LPF
A/D
コンバータ
サンプリング
クロック
信号発生器 信号発生器
ローカル
RF
I, Q
周波数基準信号
（増幅器出力）
図 4-5　実験系統図
図の最上段は、OFDM 信号の発生装置と被測定増幅器であり、被測定システムを
構成している。OFDM 信号の発生には任意波形発生器を用いたが、ISDB-T に準拠し
た信号を生成したに過ぎず、特別な処理は行っていない。パラメータは表 4-1 のとお
りとした。任意波形発生器には 408 シンボル（2 フレーム）分のデータを書き込み、
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この範囲を繰り返して発生させた。被測定増幅器の前の可変アッテネータで増幅器
への入力レベルを設定し、増幅器の出力電力が規定の値となるよう調節した。
被測定増幅器の出力は、実用的には帯域制限フィルタを介して送信アンテナに接
続され、この測定系へは、帯域制限フィルタ前から結合比数十デシベルの方向性結
合器などを介して接続されるイメージである。この実験では増幅器の出力信号は使
用されないため、図の中段に示した可変アッテネータを使って、周波数ミキサに入
力される信号を適正なレベルに調節した。
測定のための AD コンバータには、アジレント・テクノロジーの E1438A を用い
た。サンプリングクロックには、上述の信号発生システムの周波数基準信号から、(8
× 512/63) MHz（約 65 MHz）を生成して使用した。この周波数は、信号発生システ
ム内での OFDM 信号のサンプリングクロックの整数倍となる、AD コンバータへは、
周波数ミキサで中心周波数を約 16 MHz に変換した信号を入力した。この周波数で
AD 変換後、ベースバンドへのダウンコンバートは、AD コンバータ内蔵の DSP を使っ
て行った。1 回の実験は、204 シンボル分の範囲の信号を使って行うこととした。
実験に用いた増幅器は、３章の実験で使用した（表 3-1）うちの２機種である。こ
れらの定格と使用条件は表 4-2 のとおりである。これらの増幅器は、３章での検討に
より、ほぼ AM-AM/ AM-PM 変換特性モデルに従って動作することが確認されてい
る。
表 4-2　増幅器の仕様
増幅器 増幅器の種類
使用した中心
周波数 [MHz] 平均電力 [W]
B
UHF TV 放送帯域・汎用
公称出力 10W 635+1/7 4
C
UHF 19ch 用
NTSC 映像信号用放送機
出力 1kW（映像信号）
509+1/7 120
シンボル長
キャリア数
ISDB-T モード２
（有効シンボル長：504 μs）
（最大キャリア数：2809）
ガードインターバル 1/4
キャリア変調方式 全 13 セグメントを 64QAM
表 4-1　信号の仕様
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4.4.2.	実験結果
以上の条件で増幅器Ｃについて測定を行った結果を図 4-6 に示す。この図は、各
OFDM シンボルのサンプル点のうち、各シンボル内での電力ピーク点周辺の約 0.25%
のみを抽出し、204 シンボル分を重ねて表示したものである。
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図 4-6　増幅器Ｃを使った実験結果
 (a) 振幅特性 (b) 位相特性 
同図 (a) は、推定された無ひずみの信号の振幅を横軸に、対応した時刻の被測定信
号の振幅を縦軸にとったもので、AM-AM 変換特性に相当する。横軸は、平均電力に
相当する振幅値が１となるように規格化して表示している。縦軸についても、横軸
の数値が１に近い点を抽出し、これらの点の縦軸の値の平均値が１となるように規
格化して表示した。
同図 (b) の横軸は (a) と同じで、縦軸は推定された無ひずみ信号を基準とした被測
定信号の位相回転角、すなわち AM-PM 変換特性である。回転角についても、計算
で得られる値は相対値となるため、横軸の値が１のときに平均値が０となるよう表
示した。
これらの図からは、概ね AM-AM/ AM-PM 変換特性モデルに沿った結果が確認で
きる。ひずみを受ける前の信号の推定が良好に行われていると言える。
これらのグラフが、理想的な AM-AM/AM-PM 変換特性モデルに完全な合致をせず
にばらついているのは、増幅器が必ずしもモデルに完全に沿った動作をしないこと
のほか、次のような理由が考えられる。
まず、測定における雑音の影響がある。被測定信号にガウス雑音が重畳されてい
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ると、その電力の半分が振幅方向に、もう半分が位相方向に影響する。例えば CN
比を 40dB とすれば、図 4-6(a) のプロットの縦軸方向のばらつきは、横軸の全範囲
に渡って、分散が 0.5 × 10-4 であるから、標準偏差は 7.1 × 10-3 となる。同図 (b) では
x = sin (x) の近似を使えば、横軸が１の点で標準偏差が 7.1 × 10-3rad（0.41 度）となり、
標準偏差が横軸の値に反比例する。
また、今回考案した方法では、上で述べたように、非線形ひずみが発生する前に
加わった線形ひずみをキャンセルすることができる。しかし、非線形ひずみが発生
するより後の段階で線形ひずみが生じていると正確な測定ができない。今回使用し
た増幅器Ｃは特定のチャネル専用で、使用可能な周波数範囲が狭く、この問題の影
響を受けている可能性もある。
4.4.3.	従来の方法による測定結果との比較
次に、今回考案した方法による測定結果と、３章で述べた sinc 関数状の包絡線振
幅を持った信号を使った測定方法による結果との比較を行う。
図 4-7 は図 4-6 と同じ増幅器Ｃについてのデータ、図 4-8 は増幅器Ｂのデータであ
る。両図とも、非線形特性の比較を容易にするため、(a) の縦軸は増幅度（横軸の値
が１において、１になるよう規格化したもの。）を示している。(b) は図 4-6(b) と同
じ要領でプロットされた位相回転角である。
なお、測定に使用した周波数ミキサや AD コンバータにおいても非線形ひずみが
発生している可能性があった。そこで、非線形ひずみが加わっていない信号を測定し、
図 4-7　既存方法による結果との比較（増幅器Ｃ）
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図 4-8　既存方法による結果との比較（増幅器Ｂ）
 (a) 振幅特性 (b) 位相特性 
測定系自体が持つ特性を確認した。その結果、振幅特性には問題ないものの、図 4-9
のような位相特性が確認された。既存の結果と比較する上で、この特性はキャンセ
ルする必要がある。従って、図 4-7(b) および図 4-8(b) に示した今回の測定結果につ
いては、図 4-9 に示した回帰２次曲線の値を使ってキャンセルしてある。
図 4-7、図 4-8 とも、本章で提案した方法による測定結果と、前章で示した方法に
よる測定結果はよく一致している。ただし、従来の方法では平均電力より振幅比で
５倍（+14dB）までを測定できたが、OFDM 信号を使った今回の方法では４倍程度
までしか高振幅が発生していないため、その範囲内での結果となっている。
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図 4-9　測定システム自体がもつ位相特性
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図 4-10　傾斜した周波数特性
4.5.	 線形ひずみが加わった場合に関する検討
先に述べたように、この測定方法では、増幅器の入力信号がフィルタによって周
波数特性に影響を受けた信号であっても、測定が行えるという特徴がある。このこ
とを確認するため、フィルタにより周波数特性を傾斜させた ISDB-T 信号を使って、
同様の実験を行った。
実験は上に述べた実験と同様の方法で行った。信号発生器により発生された UHF
帯の OFDM 信号に対して、中心周波数を故意にずらして設定したチューナブルバン
ドパスフィルタを通過させ、周波数特性を傾斜させた。使用した増幅器は表 4-2 のＢ
である。周波数特性として、復調用 FFT 結果からキャリアごとの平均電力を求めた
結果を図 4-10 に示した。信号帯域の両端で、およそ 4 dB のレベル差が生じた状態で
ある。なお、帯域内に平均電力が大きいキャリアが存在しているが、これは ISDB-T
のスキャッタードパイロット、TMCC（Transmission and Multiplexing Conﬁguration 
Control）、AC（Auxiliary Channel）に該当するキャリアの平均電力が、他のキャリア
に比べて 2.5 dB 大きいことに起因したものである。
非線形特性の測定結果を図 4-11 に示した。同図には、図 4-6 で示した、周波数特
性に傾斜がない場合の実験結果を重ねて示してある。
図から明らかなように、周波数特性に傾斜がかかった信号でも、かかっていない
ときと同じように測定が可能であることが確認できる。
Po
w
er
 [
10
 d
B
/d
iv
]
Frequency
-  -
1.2
1.1
1.0
0.9
0.8
0.7
A
m
pl
if
ic
at
io
n 
(R
el
at
iv
e)
43210
Input amplitude (Relative)
 Flat
 Tilted
-10
-5
0
5
10
Ph
as
e 
ro
ta
tio
n 
[d
eg
]
43210
Input amplitude (Relative)
図 4-11　周波数を傾斜した場合の結果
 (a) 振幅特性 (b) 位相特性 
4.6.	 まとめ
増幅器により非線形ひずみを受けた地上ディジタル放送信号を取り込み、非線形
特性を測定する手法を提案した。従来の方法では、増幅器の入力信号と出力信号を
比較することで非線形特性を測定するが、提案した手法では出力信号のみから測定
を行うことが可能である。
測定された信号を一旦復調し、各キャリアにおいてひずみを修正した上で再度変
調することで、ひずみを受ける前の信号を推定して使用する。復調に必要なスキャッ
タードパイロットも非線形ひずみにより影響を受けるが、シンボル間で平均化し影
響の軽減を計った。
また、実験によって、考案した方法の実現性を確認した。結果として、ほぼ AM-
AM/ AM-PM 変換特性モデルに沿ったプロットが得られ、３章で示した方法で行った
測定結果と比較しても、一致した結果が得られた。また、この方法では、入力信号
がフィルタの通過などによる線形なひずみを受けていても測定が可能であり、その
点についても実験によって確認された。
増幅動作中の増幅器に対して、汎用的に測定が可能な手法であり、増幅器本体や
非線形特性補償装置の評価などに有効と考えられる。実用的には、放送所システム
の保守点検に使用する測定器の開発につながるものと思われる。
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5.	 成層圏プラットフォームの利用とディジタル放送信号伝送実験
この章では、地上ディジタル放送ネットワークに成層圏プラットフォームを導入
し、放送所を成層圏に設置することに関して検討する。また、成層圏に滞空可能な
航空機を使用して行った、地上ディジタル放送信号の伝送実験について述べる。
5.1.	 成層圏プラットフォーム
現在、無線を媒体とする放送システムとして、大きく分ければ、地上に送信局を
設置する地上放送と、人工衛星に送信局を設置する衛星放送がある。
地上テレビジョン放送は、VHF 帯もしくは UHF 帯を使用するため、伝搬は直接波
のほか、反射波と回折波が主体となる。送信アンテナは、広いサービスエリアを得
るために、鉄塔の上や山岳地の尾根などなるべく高いところに設置される。しかし
鉄塔の高さはせいぜい 500 m 程度であり、高層建築物が多い都市部においては、受
信アンテナから送信アンテナが見通しとなる確率は低い。遮蔽が多いという意味で
は、送信電力は必ずしも有効に利用されているとは言えない。また、受信アンテナ
までの間に、高層建築物などによる多重伝搬路が形成される場合、到来時間が異な
るいくつかの信号が合成され、しばしばマルチパスによる受信障害が発生する。
一方、衛星放送には、受信点から高い仰角で見ることができる静止衛星が用いら
れる。周波数はマイクロ波帯であり、見通しでの直接波による伝搬が用いられる。
直接波による伝搬という面では送信電力が有効に利用されていると言えるが、一方
で伝搬距離が 36,000 km 以上となり、自由空間伝搬損は大きい。また、現状では静止
衛星の打ち上げには莫大な費用がかかり、一旦打ち上げた後はメンテナンスも容易
でないという問題がある。
そこで、鉄塔や山岳よりも高く、人工衛星よりも低い高度に滞空する飛行体の利
用が考えられる。成層圏（一般的に高度 12 km から 50 km 程度）の中でも、高度 20 
km 付近に飛行体を滞空させて利用する、成層圏プラットフォームの検討が進められ
ている [24,25]。
高度 20 km は一般的な航空機の飛行高度よりも高いため、航空路の支障となるこ
とはない。また、この付近は、成層圏の中でも比較的気流が安定した高度と言われ
ており、飛行体の開発が比較的容易と考えられている。この高度を利用した通信・
放送アプリケーションや、地球観測アプリケーションが種々検討されている [25-30]。
高度 20 km の飛行体から放送を行った場合、高さ 20 km の鉄塔から送信を行うの
と等しい効果が得られることになる。従来のように鉄塔を使用して送信した場合に
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比べ、受信点から送信点を見る仰角が大きくなり、見通しとなる確率が高くなると
考えられる。
ここで、地球を半径 6,378 km の球と仮定し、高度 20 km から見通しとなる範囲を
計算すると、直下の点を中心とした 504 km の範囲となる。また、飛行体直下の点か
らの距離と、その点から飛行体を見上げる仰角の関係を図 5-1 に示す。仰角 20 度で
54 km、10 度で 108 km、5 度で 194 km である。なお、同図には平面大地を仮定した
場合の計算結果も併せて示したが、仰角 10 度程度までは、5 km 程度の誤差で計算で
きることがわかる。
図 5-1　飛行体直下からの距離と仰角の関係（飛行体高度：20 km）
このように、見通しという意味では約 500 km の範囲、また例えば、仰角 10 度以
上に限定しても約 100 km を越える範囲をサービスエリアとすることができる。サー
ビスエリアのどこからでも送信点に対する仰角が 10 度以上であれば、従来の地上放
送に比べ、送受信点間が見通しとなる確率は高くなると考えられる。
図 5-2 は最低仰角 10 度に相当する半径約 108 km の円をサービスエリアと仮定して、
日本地図上に配置した例である。このような配置をとれば、離島を除いて、日本全
土を 20 のエリアでカバーできる。なお、うち３エリアは奄美群島と沖縄に配置され
ているが、これらエリア内では、海面が占める割合が高い。
四国は１エリアでカバー可能であり、関東地方の大部分も１エリア、北海道は４
エリアでカバーできる。このように、現在の地上放送における東名阪の広域圏と同
等か、やや広いエリアが得られる。現在の衛星放送は日本全土を１ビームでカバー
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図 5-2　日本への成層圏プラットフォーム配置例
しているが、成層圏プラットフォームからの放送の場合、地域別放送が容易に実現
できることも利点の１つと考えられる。
5.2.	 成層圏プラットフォームを使ったディジタル放送
次に、成層圏プラットフォームの地上ディジタル放送ネットワークへの利用方法
について考える。
アナログの地上放送では、放送波中継と呼ばれる方式が多く用いられている。大
規模な放送所が、東名阪の広域圏では１箇所ずつ、その他の地域では県庁所在地な
どの都市に設置されている。大規模送信所でカバーできない地域のために、郊外に
も放送所が設置され、大規模放送所からの放送波を受信し、周波数を変換して再送
信する放送波中継が行われる。このような放送所の中には、大規模放送所からの放
送波が受信できない場所に設置されるものも多く、他の放送所で放送波中継された
放送波を再送信する場合もあり、７段の放送波中継ネットワークが構成されている
ケースがある。このような中継ネットワークを使って、日本全土の視聴者をカバー
する努力が続けられてきた結果、最も放送所数の多い NHK 総合テレビでは、およそ
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3,400 局が設置されている。NHK 教育テレビや民間放送局も同じ場所に放送所を設
置することが多く、約 3,400 か所に設置された VHF、UHF の放送所に付与された免
許数は、およそ 15,000 に上る [31]。このような多数の放送所間で、チャネルを混信
なく割り当てる必要がある。日本のテレビ放送には 62 チャネルが使用可能であるが、
チャネル割当は限界に達していると言われている。
近年、周波数資源の有効利用が求められており、放送用チャネルを削減すること
が検討されてきた。地上ディジタル放送方式である ISDB-T は、ガードインターバル
を備えた OFDM 方式であり、SFN（Single Frequency Network）が可能である。すなわち、
サービスエリアがオーバーラップする可能性のある複数の放送所で、同じチャネル
を使用することができる。受信点での到来時間差がガードインターバル以内であれ
ば、シンボル間干渉なく受信可能である。現在、地上ディジタル放送のサービスが
順次開始されているが、一部地域では SFN が実現されており、最終的には放送用チャ
ネルは 10 程度減らされる見込みである。
ここで、地上ディジタル放送を構成するネットワークにおいて、基幹となる大規
模放送所を成層圏プラットフォーム上に設置することを考える。まず、この放送所
のサービスエリアは、地上に設置された同規模の放送所のサービスエリアに比べて
同等か大きくなる。また、受信点から見た送信所に対する仰角が大きくなるため、
見通し伝搬で受信できる可能性が高くなる。
図 5-2 では、日本全土を 20 のサービスエリアでカバーする例を示したが、サービ
スエリアとした中にも、地形により遮へいされて受信不可能な場所が存在すること
が予想される。このような地域には従来と同じように地上に送信所を設置し、放送
波中継を行うことが考えられる。この場合、送信所は見通しのよい場所に設置する
のが普通であるため、成層圏プラットフォームからの受信が可能であると考えられ
る。上で述べたように、従来の地上放送ネットワークでは多段の放送波中継が行わ
れているが、基幹となる放送所に成層圏プラットフォームを用いることで、多くの
中継段数を１段とできる可能性がある。
また、この放送波中継を行う放送所で使用する周波数は、ISDB-T が SFN 可能であ
ることを考慮すると、基幹となる放送所と同じ周波数を割り当てることも、理論上
は可能である。この場合は、成層圏プラットフォーム単位で、１局あたり１チャネ
ルという単純な割当となる。
しかしこの場合は、送受が同一チャネルという条件で中継を行うことになり、自
局から発射した電波を自局において受信してしまう回り込みを回避することが必要
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となる。また、放送波中継を行うある放送所から送信される電波が、放送波中継を
行う別の放送所の受信系に到達し、混入する恐れがある。そのような問題を避ける
ためには、放送波中継での送信チャネルとして、成層圏に設置された放送所とは異
なったチャネルを使う方法がある。その場合でも、１つの基幹となる放送所のエリ
ア内で、放送波中継を行う放送所の送信チャネルを統一し、それらの間での SFN を
構成することは可能と思われる。この手法をとれば、成層圏プラットフォーム単位で、
１局あたり２チャネルという割当となる。
例を図 5-3 に示した。(a) は従来の放送波ネットワークである。放送所 A では大規
模放送所からのチャネル f
1
の放送波を受信し、チャネル f
2
で送信する。放送所 B で
は大規模放送所からの放送波が十分な強度で受信できないため、放送所 A からのチャ
ネル f
2
の放送波を受信し、チャネル f
3
で放送する。
一方、(b) は成層圏プラットフォームに大規模放送所を設置した場合である。放送
所 B でも大規模放送所からのチャネル f
1
の放送波が受信できる。また、地上ディジ
タル放送方式を採用し一定の条件が整えば、SFN を導入し、隣接する放送所の A と
B で同じチャネル f
2
で放送を行うことができる。
大規模放送所
チャネル：
放送所A
チャネル：
放送所 B
チャネル：
（   は届かない）
f
1
f
2
f
3
f
1
図 5-3　放送波中継の構成例
(a) 従来の方法
大規模放送所
（成層圏プラットフォーム）
チャネル：
放送所A
チャネル：
放送所 B
チャネル：f
1
f
2
f
2
(b) 成層圏プラットフォームと SFN を導入した場合
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このように、地上ディジタル放送のネットワークに成層圏からの送信を導入する
ことで、チャネル割当を単純化でき、使用するチャネル数をさらに削減できる可能
性がある。
5.3.	 成層圏プラットフォームを構成する飛行体
このような利点を持つ成層圏プラットフォームを実現するためには、高度 20 km
に到達し、長期間安定して定点に滞空できる飛行体が必要である。翼によって浮力
を得る固定翼型の飛行体では、常に対気速度を一定以上に保つ必要があるため、完
全に定点に留まることは困難である。この点で、対気速度と関係なく、低比重のガ
スを擁することから得られる浮力を使う飛行船は、成層圏プラットフォームに適し
ていると言える。
このような考え方に基づき、1998 年から日本でも飛行船の開発が開始され [24]、
先進諸国のいくつかでも同じようなコンセプトの飛行船開発が試みられている。し
かし、いずれのプロジェクトにおいても、高度 20 km に到達できる飛行船の開発に
は成功していないのが現状である。
一方で、固定翼型では、限られた数ながら、高度 20 km まで到達できる無人飛行
体が既に開発されている。
Pathﬁnder Plus （ 図 5-4 ） は、 米 国 NASA の ERAST（Environmental Research And 
Sensor Technology）プログラム [32] により 1994 年に開発が開始された機体である。
胴体がなく、翼に取り付けられた８個のプロペラにより推進力を得る。わずかな１
次電池を搭載しているものの、プロペラを駆動する電力のほとんどは、翼の上に敷
き詰められたソーラーパネルによって得られる。翼長は 36.3 m で、自重がおよそ
300 kg、ペイロードとして 50 kg の搭載が可能である。高度 20 km での最大対気速度は、
100 km/h である。
図 5-4　Pathﬁnder Plus
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1998 年には高度 24 km まで到達した記録を作っており、成層圏プラットフォーム
に適した高度 20 km に到達することが可能である。
そこで、この飛行機を使用し、成層圏から電波発射するシステムの実証および電
波伝搬の確認を目的に、ディジタル放送信号伝送実験を行った。以下、本章ではこ
の実験について述べる。
5.4.	 実験システム
5.4.1.	送受信システムの構成
送受信システム全体の基本構成を図 5-5 に示した。３つのブロックから成る。地上
では信号を生成し、フィーダリンク信号を搭載機器に向けて送信する。飛行機上では、
この信号を受信し、周波数変換と増幅を行って、ディジタル放送信号を送信する。
地上でその信号を受信する構成である。
２素子パッチアレー
アンテナ
クロスダイポール
アンテナ
搭載機器
ブロック
フィーダリンク
送信ブロック
2.0 dBW
(1.6 W)
受信ブロック
ダウンリンク回線
533.0 MHz
右旋円偏波
フィーダリンク回線
1992.5 MHz
左旋円偏波
16素子パッチアレー
アンテナ
図 5-5　実験システムの全体構成
フィーダリンク送信ブロックは、地上に設置し、ISDB-T 信号を生成して、飛行機
に向けて送信する機能を担うブロックである（図 5-6）。あらかじめ多重化処理を済
ませてハードディスクに記録してある MPEG2-TS（トランスポートストリーム）を
再生し、ISDB-T 変調器により ISDB-T 信号を生成する。さらに 1992.5MHz に周波数
変換し、増幅器で 2 dBW（1.6 W）に増幅する。この信号は 16 素子パッチアレーア
ンテナから飛行機に向けて送信される。このアンテナの正面利得は 16.6 dBi、半値幅
は 25 度である。偏波は左旋円偏波である。円偏波を用いるのは、飛行機が上空でど
の方向に機首を向けるか特定できず、直線偏波では偏波が交差して受信できなくな
る恐れがあるためである。後で説明するダウンリンク回線も同様である。
搭載機器ブロック（図 5-7）では、まず地上から送信されているフィーダリンク
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信号を受信する。受信アンテナは２素子パッチアレーアンテナであり、正面利得は
10.0 dBi である。２素子アレー構成であるため、半値幅は方向によって異なる。アレー
化されている方向では 35 度、直交する方向では 65 度である。フィーダリンク送信
アンテナと併せ、電波暗室で測定した指向性を図 5-8 に示した。
受信された信号は LNA で増幅された後、送信周波数である 533.0 MHz に周波数変
換される。この信号は AGC 付き増幅器によって 0 dBW（1 W）に増幅され、クロス
周波数
コンバータ
LNA
AGC
増幅器
クロスダイポール
アンテナ
0.0 dBW
(1.0 W)
1992.5 MHz  →  533.0 MHz
２素子パッチアレー
アンテナ
図 5-7　搭載機器ブロックの構成
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図 5-8　フィーダリンク用アンテナの指向性
MPEG2-TS
発生器
アップ
コンバータ
ISDB-T
変調器 増幅器
16素子パッチアレー
アンテナ
2.0 dBW
(1.6 W)ビット
ストリーム
IF RF
図 5-6　フィーダリンク送信ブロックの構成
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チューナ MPEG2
デコーダ
ISDB-T
復調器
HDTV
ディスプレイ
測定器
クロスダイポール
アンテナ
図 5-9　受信ブロックの構成
ダイポールアンテナにより送信される。右旋円偏波を使用する。フィーダリンク回
線とは周波数が異なるが、逆旋として相互の干渉の防止を図った。
受信ブロックは図 5-9 のように、クロスダイポールアンテナにより信号を受信し、
チューナで IF への周波数変換と増幅を行い、ISDB-T 復調器によって復調する。復
調によって得られた MPEG2-TS は MPEG2 デコーダにより映像信号と音声信号に変
換され、HDTV ディスプレイに入力される。このほか、チューナの出力は分岐され、
測定器に接続される。
ダウンリンクの送受信では、送受双方でクロスダイポールアンテナを使用した。
送信アンテナの選択にあたっては、放送アプリケーションへの応用を念頭に置き、
なるべく指向性が広いものを選ぶこととした。一方で、飛行機への取付には大きさ
の制限があり、UHF 帯の円偏波アンテナの中で比較的小さいアンテナを選択した。
受信アンテナについても、送信点である飛行機が広い範囲で動くことが予想される
ため、指向性が広いアンテナを選ぶことが必要であった。
使用されたのはドゥルーピング型と呼ばれるエレメントの曲がったタイプのもの
であり、ビーム幅が広い特徴がある。
図 5-10 に示したのは受信用アンテナであるが、60 cm 四方の金属製反射板ととも
に用いた。写真のように、三脚により天頂に指向する形で固定して使用された。
反射板がついた状態で、指向性を電波暗室内で測定した結果を図 5-11 に示す。正
面利得は 8.6 dBi で、半値幅は 80 度である。
また、後で述べるように、送信アンテナはペイロードポッドの中に取り付けられ
ており、複雑な形状の反射板をもつ構造となっている。本来、ペイロードポッドに
取り付けた状態で指向性を測定することが必要であるが、使用した電波暗室設備で
は、このような状態での測定が不可能であった。そこで、以降の検討では、受信側
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と同じ正面利得と指向性を持つものとして扱うこととする。
5.4.2.	ディジタル放送信号の仕様
本実験では、日本の地上ディジタル放送の規格である ISDB-T[33] を用いることと
した。ただし、中心周波数については、隣接チャネル干渉の心配がなかったため、
1/7 MHz シフトを行わなかった。
ISDB-T は OFDM 方式を用いており、地上伝送路に特有のマルチパス障害に耐性
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図 5-11　受信側クロスダイポールアンテナの指向特性
図 5-10　クロスダイポールアンテナ（受信側）
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モード 1 モード 2 モード 3
キャリア数 1405 2809 5647
キャリア間隔 [kHz] 3.968... 1.984... 0.992...
有効シンボル長 [μs] 252 504 1008
キャリア変調方式 QPSK, 16QAM, 64QAM
ガードインターバル 有効シンボル長の 1/32
内符号 畳込み符号（1/2, 3/4, 7/8）
外符号 Reed-Solomon (204,188)
時間インターリーブ長［シンボル］ 1520 760 380
表 5-1　使用した ISDB-T のパラメータ
が高いことが特徴である。本実験では、飛行体から発射される電波を地上の受信点
で受信することになり、仰角が大きいこともあって、マルチパス障害が発生する可
能性はほとんどないと思われる。従って、本実験では ISDB-T のすべての利点が活か
されるものとは考えられない。5.2 節で述べたように、地上放送ネットワークと統合
された放送サービスを構築することを念頭に置いたため、ISDB-T を使って実験を行
うこととした。
表 5-1 に今回の実験で使用した範囲で、ISDB-T のパラメータを示す。
今回の実験ではマルチパス妨害の可能性がほとんどないので、有効シンボル長が
長く、ガードインターバル長が長くとれるモード３のメリットはない。むしろ、キャ
リア間隔が狭くなり、ローカル信号の周波数偏差や位相雑音、ドップラーシフトに
よる影響が相対的に大きくなるため、今回の実験には向かないとも考えられる。し
かし、地上放送ネットワークへの適用という課題を考えると、ガードインターバル
長が長く取れるという地上伝送路での利点を持つモード３の使用を考慮する必要が
ある。
そこで、モード１からモード３までを使っていくつかのパラメータセットを構成
し、最初はモード１で実験を開始し、伝送の状況を見ながら、順に、モード３を使っ
たパラメータセットまで切り替えていくこととした。
キャリア変調方式については、同期変調の QPSK、16QAM、64QAM のみを使用し、
差動変調の DQPSK は使用しなかった。モードと同様に、所要 CN 比が低い QPSK から、
所要 CN 比が高い 64QAM までパラメータセットに含め、状況に応じて切り替えるこ
とにした。ガードインターバルは、マルチパス妨害の恐れがないので、規格上最も
短いものを選び、有効シンボル長比 1/32 とした。内符号は５種類の符号化率のうち
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表 5-2　パラメータセット
セット モード キャリア変調方式
内符号
符号化率
セグメント
数
ビットレート
[Mbps]
所要 CN 比
[dB]
A
1
16QAM
16QAM
1/2
3/4
1
12
0.7
12.3
11.5
14.6
B 16QAM 7/8 13 15.5 16.2
C 64QAM 3/4 13 19.9 20.1
D
QPSK
16QAM
1/2
3/4
1
12
0.3
12.3
5.0
14.6
E
2
QPSK
64QAM
1/2
3/4
1
12
0.3
16.9
5.0
20.1
F
QPSK
64QAM
1/2
7/8
1
12
0.3
19.7
5.0
22.0
G 3
QPSK
64QAM
1/2
7/8
1
12
0.3
19.7
5.0
22.0
３種類を使うこととし、パラメータセットに準備した。時間インタリーブ長は各モー
ドで４種類の選択肢の中から最も長いものを選んだもので、いずれも 395 ms に相当
する。
具体的なパラメータセットを表 5-2 に示す。なお、２行に分けて記述されているセッ
トは、全 13 セグメントを複数の階層に分けて伝送することを示しており、上の行が
音声ストリーム、下の行が映像ストリームの伝送に割り当てられることを示してい
る。１行での記述は、映像と音声が多重化されて、単一の階層で伝送されることを
示す。
まず、実験の当初はセット A により開始する。伝送状況に余裕があれば、符号化
率の高いセット B、64QAM を使用するセット C へと切り替える。なお、セット D は、
セット A に失敗した場合に使用するための、QPSK を使ったパラメータセットであり、
音声ストリームのみは、CN 比 5 dB で受信可能である。
セットCまで良好に推移した場合、次にモード２に切り替え、セットEを使用する。
次にセット F を使用する。64QAM と内符号符号化率 7/8 の組み合わせであり、規格
内で最も所要 CN 比が大きい組み合わせである。
セット F で良好に受信できた場合、モード３に切り替え、セット G を使用する。
キャリア間隔が狭いため、最も周波数に関する外乱に影響を受けやすく、最も所要
CN 比が高い組み合わせである。このセットでの伝送が良好であれば、本実験の伝送
システムで ISDB-T が伝送可能であると結論付けることができる。
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フィーダリンク ダウンリンク
送信側
周波数 [MHz]
帯域幅 [MHz]
出力電力 [dBW]
フィーダ損 [dB]
アンテナ利得 [dBi]
EIRP [dBW]
1992.5
5.6
2.0
4.8
16.6
13.8
533.0
5.6
-0.8
0.5
8.6
7.3
伝搬距離 [km]
伝搬損失 [dB]
20.0
124.5
20.0
113.0
受信側
アンテナ利得 [dBi]
フィーダ損 [dB]
受信電力 [dBW]
雑音電力密度 [dBW/ Hz]
アンテナ雑音温度 [K]
環境雑音温度 [K]
受信機雑音指数 [dB]
受信 CN 比 [dB]
10.0
1.0
-101.7
-202.4
300
210
1.7
33.2
8.6
3.1
-100.2
-202.0
160
300
3.0
34.3
総合 CN 比 [dB]
所要 CN 比 [dB]
16QAM: 内符号符号化率 3/4
64QAM: 内符号符号化率 3/4
64QAM: 内符号符号化率 7/8
30.7
16.2
20.1
22.0
表 5-3　回線設計表
5.4.3.	回線設計
回線設計表を表 5-3 に示す。この回線設計表は、送受信アンテナが 20 km の距離で、
互いに正面を向いている条件で作成したものである。左側の列がフィーダリンク回
線を、右側の列がダウンリンク回線を示しており、総合 CN 比は両回線の CN 比を総
合した結果である。
伝搬損失は、伝搬距離と周波数から計算した自由空間伝搬損である。また、雑音
電力密度は、アンテナ雑音温度、環境雑音温度、フィーダ損および受信機雑音指数
から計算されている。
ダウンリンク回線の送信出力電力は、表中で -0.8 dBW としてある。5.3 節で述べ
たように、システムの設計では 0 dBW としたが、完成した増幅器の AGC 機能が理
想的ではないことから、現実に即した値としてある。
この回線設計表からは、総合 CN 比として 30dB ほどが得られることが予想され、
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図 5-12　翼の下に取り付けられたペイロードポッド
表中に示した所要 CN 比は満足している。特に、規格中で最も所要 CN 比が高い、
64QAM と内符号符号化率 7/8 の組み合わせでも、マージンが 8dB 以上とれると予想
される。
5.4.4.	搭載機器の取付状態
図 5-7 に示した搭載機器ブロックの機器は、Pathﬁnder Plus の翼の下に取り付けら
れた円筒状のペイロードポッドに格納して運用した。ペイロードポッドの形状と取
り付け状態を図 5-12 に示す。
同じ形状のペイロードポッドが、左右対称な位置に２個取り付けられているが、
実際に機器が収容されているのは片方のみであり、もう片方は重量バランスを確保
するために、錘を積んでいる。１個の重さは、搭載物を含めて 17kg であった。ペイ
ロードポッドは 990mm × 330mm の金属製ベースプレートを、円筒形をした強化ポリ
マー製のフェアリングと、前後の部分を覆う合成繊維製の半球状のコーンが包み込
む構造となっている。アンテナは金属製ベースプレートの下面に取り付けられてお
り、運用時にはフェアリングで覆われている。図 5-13 はペイロードポッドを翼から
取り外した状態で、上下逆転させて置き、本来下半分を覆うフェアリングを取り外
した状態で撮影した、アンテナ取付状況の写真である。
写真左側がフィーダリンク回線受信用の２素子パッチアレーアンテナである。パッ
チアンテナ素子は、写真のように、機体の進行方向に並べられた。写真右側がダウ
ンリンク回線送信用のクロスダイポールアンテナである。アンテナ周辺には、反射
板として、およそ 30 cm × 60 cm の平面金属板が取り付けてある。しかし、上で述べ
たように、厳密にはペイロードポッド全体が反射板の役割を果たすような形状となっ
ている。
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また、これらのアンテナには追尾機構は装備されておらず、翼のたわみが設計ど
おりで、機体のチルト角が０であれば、常に真下を向くことになる。
このペイロードポッドと内部に搭載された装置は、高度 20 km の環境、すなわち、
気温 -70 ℃、1/20 気圧の環境に耐えられるように設計された。温度については、内
部にヒータを装備し、加温する機能が備えられた。
搭載機器全体の消費電力は約 120 W で、そのうち 25 W ほどがヒータの消費電力
である。
5.4.5.	伝送するコンテンツ
すでに述べたように、本実験で伝送されるコンテンツは、あらかじめ MPEG2-TS
として多重化後ハードディスクに記録されて、再生されたものである。表 5-2 に示し
たパラメータセットで、異なったビットレートに対応するため、ビットレートの異
なる４種類の TS を準備した。
最もビットレートが高いものは、TS 全体が 19 Mbps であり、その中に 18 Mbps の
HDTV（1080i）のストリームと、ステレオ音声のストリームが含まれる。このビッ
トレートは、2003 年 12 月に開始された地上ディジタル放送サービスでの値に比べて
大きく、ディジタル放送サービスとして十分なビットレートと考えられる。このほか、
同じく 1 Mbps 差の HDTV ストリームを含む要領で、16、14、12 Mbps の MPEG2 TS
を作成した。
5.5.	 実験の実施
ディジタル放送信号伝送実験は、2002 年 6 月 24 日に実施された。実験場所は米国
ハワイ州のカウアイ島にある米海軍施設 Paciﬁc Missile Range Facility 内である。この
施設のあるカウアイ島西岸は晴天率が高く、強い太陽光が得られる上、風も安定し
図 5-13　ペイロードポッド内部に取り付けられたアンテナ
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ており、Pathﬁnder Plus の飛行条件を満たす。
Pathﬁnder Plus は、既に述べたように、基本的に太陽電池で得られる電力で飛行し、
伝送実験用の搭載機器へ供給される電力も太陽電池由来のものである。そのため、
晴天の日を選び、朝離陸し、昼頃までに高度 20 km へ到達し、午後搭載機器を使用
した実験を実施する。夕方には実験を終了し、機体を降下させ、深夜までに着陸さ
せるというスケジュールとなる。機体の降下には大きな電力が必要ないため、日没
後も１次電池の電力により可能である。この日は 8:30 の離陸が予定されていたが、
気象上の理由により、9:37 に離陸した。高度 20 km まで上昇させ、実験が可能な空
域に移動させ、14:50 にダウンリンクの送信を開始した。
この飛行機は固定翼機であるため、常に対気速度を一定以上に保つ必要がある。
そこで、Ｄパターンと呼ばれる、アルファベットＤの形の飛行パターンを描くよう
な操縦が行われた。実験中に記録されたフライトパターンを図 5-14 に示す。
図の２つの地図のうち、上が実際のフライトパターンであり、下の地図がＤパター
ンの形状を対応づけるものである。地図の右側（東側）1/4 ほどの灰色の部分が陸地で、
それ以外は海面である。×印がフィーダリンク送信ブロックと受信ブロックの設置場
所（以後、基地局と呼ぶ。）を示している。
機体は、地図左端中央部分から飛来した。まず、基地局を中心としたスタンダー
ドＤパターンを５周した。次に、Ｄパターンの直線部分が基地局の直上を通過する
ようなピークゲインＤパターンを飛行した。このパターンで機体が基地局の直上に
達すると、地上に設置したアンテナと機体に取り付けたアンテナが互いに正面を向
き、伝搬距離も最小となり、表 5-3 の回線設計表の前提と一致した状態になる。最初
に東方から北方へ反時計回りに回るパターンを２周、次に東方から南方に時計回り
に回るパターンを２周飛行した。回転方向を途中で変更したのは、機体の事情から
である。
最後に、フィーダリンクとダウンリンクの回線の限界を確認するため、基地局か
ら西方に 8 km 離れた海上の点を中心として回るパターンを３回飛行した。オフセッ
トＤパターンである。
なお、いずれのＤパターンも長径が約 6 km の大きさである。直線部分では風上に
向かって飛行し、円弧を描きながら風下に戻ることを繰り返す。飛行に要する時間は、
１周当たり 10 分程度である。
これらのＤパターンの飛行を終えて、機体は一旦、基地局の上に戻り、その後地
図上端中央から沖合に出て、下降を開始した。ダウンリンクの送信終了は 17:00 で、
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着陸は 23:00 であった。
5.6.	 実験結果
5.6.1.	受信状態
スタンダードＤパターンによる飛行中は、受信状態は安定であった。当初の計画
どおり、パラメータセット A から G までを順に使用した受信に、すべて成功した。
特に、最も長い 27 分間の送受信を行ったパラメータセット C でも、受信は途切れる
ことはなかった。表 5-2 に示したように、このパラメータセットでは、モード１で、
HDTV とステレオ音声を含む 19 Mbps のストリームを伝送することが可能である。
図 5-14　フライトパターン
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図 5-15　受信電力
その後のパラメータセット E、F、G を使用した送受信では、キャリア間隔が狭いモー
ド２やモード３を使用するが、受信状態は良好であった。特にパラメータセット G は、
モード３で 64QAM と符号化率 7/8 の内符号を使用しており、最も雑音や干渉の影響
を受けやすいが、これを使用している間も受信は途切れることなく良好であった。
ピークゲインＤパターンによる飛行中も、引き続きパラメータセット G による送
受信を実施したが、受信状態は安定であった。
オフセットＤパターンによる飛行中は、予想したとおり、受信は周期的に途切れ
た。このことについては、後の項で詳しく述べる。
5.6.2.	受信電力
ダウンリンクの送信中は、受信電力の記録を行った。復調器の入力レベルをスペ
クトラムアナライザで 10 秒ごとに測定した。この結果を受信アンテナの出力端子で
の電力に換算して、図 5-15 に示した。後に述べるように、予想される受信電力を計
算機シミュレーションにより求めた結果も、同じ図に示してある。
スタンダードＤパターンおよびピークゲインＤパターンによる飛行中は、実測の
受信電力は、概ね -70 から -68 dBm の間にある。ピークゲインＤパターンによる飛
行中のデータでは、受信電力がピークとなる点が、４周回に対応してはっきり読み
取れる。これらの点は、機体が基地局の直上を通過した時刻と一致する。
スタンダードＤパターンによる飛行中に、受信電力が急激に低下し回復した現象
が２回記録されている。これはパラメータセットを順に変更しているうちの、E に
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変更した時点と G に変更した時点であり、モードの切り替えに伴って、フィーダリ
ンク送信ブロックの出力が一時停止したことによる。伝送上の問題ではない。
オフセットＤパターンによる飛行中の受信電力の大幅な低下は、機体が基地局か
ら水平方向に一定距離以上離れたときに生じており、一定間隔で観測されている。
受信電力は、理論的には、次のように決定される。
(5-1)
ここで、P
dt
はダウンリンク用の搭載増幅器の出力電力、G
dt
は送信アンテナの利得、
L
d
は自由空間伝搬損失、G
dr
は受信アンテナ利得である。このうち、G
dt
、L
d
、G
dr
は
機体の位置と姿勢に依存する。図 5-15 の計算機シミュレーション結果は、飛行記録
データを用い、この式に基づき計算されたものである。
グラフから読み取れるように、P
dt
が 1 W で一定と仮定した場合の受信電力の変動
は、スタンダードＤパターンおよびピークゲインＤパターンによる飛行中には、1 
dB 程度の差で測定値とほぼ一致するが、オフセットＤパターンでは一致しない。こ
れは、オフセットＤパターンによる飛行中は、他の２つのＤパターンによる飛行中
と異なり、AGC が十分機能していなかったことを示唆している。搭載の増幅器の出
力電力は、フィーダリンク回線に依存するものと考えれば、そのパラメータを使って、
次のように表現できる。
(5-2)
ここで、F は AGC の入出力関係を表す関数、P
ut
はフィーダリンク送信増幅器の出
力電力、G
ut
は送信アンテナ利得、L
u
は自由空間伝搬損、G
ur
は受信アンテナ利得で
ある。このうち、G
ut
、L
u
、G
ur
は、機体の位置と姿勢に依存する。AGC の入出力電
力の関係は、実際に測定した結果を図 5-16 に示した。
このようにフィーダリンク回線を考慮して計算機シミュレーションを行うと、図
5-15 に示すように、オフセットＤパターンによる飛行の間も、測定値とよく合った
値を得ることができる。すなわち、オフセットＤパターンによる飛行中の受信電力
の低下は、ダウンリンク回線によるものではなく、フィーダリンク回線の切断によ
るものと結論づけられる。
フィーダリンク回線の切断は、送受信アンテナの指向性から説明できる。送信ア
ンテナの利得は、図 5-8 によれば、指向方向のエラーが 20 度を超えると 10 dB 以上
劣化する。送信アンテナが天頂に向けられた状態で地上に固定されており、飛行体
Pdt  F Put Gut  Lu Gur 	
Pr  Pdt Gdt  Ld Gdr
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図 5-16　AGC の入出力関係
の高度が 20 km であれば、この角度は、飛行機が基地局から 7.3 km 離れることに相
当する。オフセットＤパターンは、基地局から 8 km 離れた海上の点を中心としたパ
ターンであるため、このパターンの大半の部分では、送信アンテナの指向性により、
受信電力が低くなる。
一方、搭載された受信アンテナの半値幅は、前に述べたように 35 度× 65 度である。
このアンテナが真下を向いていれば、フットプリントは 13 km × 25 km の楕円形に近
い形となることが予想される。オフセットＤパターンのうち直線部分では、機首が
基地局方向に向くためフットプリントの短径方向が基地局に向き、受信が難しくな
る。また、南東端に限っては、機体の進行方向が南向きになり、フットプリントの
長径方向が基地局への方向と一致して、レベルが高くなると予想される。図 5-15 を
見ると、このタイミングに一致し、16:28 付近と 16:38 付近でダウンリンクの受信レ
ベルが急激に回復していることが確認できる。
ダウンリンクの送信に使われたクロスダイポールアンテナの半値幅は 80 度であり、
高度 20 km から地上に描かれるフットプリントは直径 30 km 以上となる。これはＤ
パターンの長径の５倍に相当する。機体の位置や姿勢が、ダウンリンク回線よりも
フィーダリンク回線に大きな影響を与えるのは、以上のような理由による。
また、既に述べたように、ダウンリンクの受信電力が最大となるのは、機体が基
地局の直上を飛行して、送受信アンテナが互いに正対する場合であり、既にその場
合の回線設計表を表 5-3 に示した。表から、アンテナ出力端では -67.1 dBm となる計
算である。しかし、図 5-15 の結果では、ピークゲインＤパターンのピークでの受信
-  -
電力は、これより 1 dB 程度小さい値となっている。
この理由として、回線設計表で使用した送信アンテナゲインが正確でないことが
考えられる。ペイロードポッドを含めたアンテナゲインを測定することが不可能で
あるため、測定可能であった受信アンテナの値を使用したが、反射板が小さいこと、
フェアリングを介していることなどから、それよりも小さい値である可能性が高い。
5.6.3.	信号品質
ダウンリンクの送信中、シグナルアナライザにより Modulation Error Ratio (MER)
を測定した。MER の定義は次のとおりである [34]。
(5-3)
ここで、ベクトル (I
j
, Q
j
) は j 番目のキャリアの理想的な信号点位置、ベクトル (δI
j
, 
δQ
j
) は、受信された信号点位置と理想的な信号点位置の差を表す。すべてのキャリ
アの品質を加味するため、キャリア間の総和により評価を行う。
１分に１回の測定を行った結果を図 5-17 に示した。図 5-15 の受信電力実測値も、
比較のため同じグラフの上にプロットした。
図から確認できるように、スタンダードＤパターンとピークゲインＤパターンに
よる飛行中は、MER の変動は受信電力の変動とほぼ一致している。これは信号品
図 5-17　MER の測定結果
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図 5-18　コンスタレーションマップの測定結果例
質が主に受信電力に依存していることを示しており、受信系の熱雑音以外に、支配
的な劣化の要因がないことを意味している。オフセットＤパターンによる飛行中
は、その他の場合に比べ、受信電力に比較して MER が低いように見える。これは、
この区間の劣化の原因が主にフィーダリンク側にあり、ダウンリンク送信段階で既
に信号の CN 比が低下していたことが原因と考えられる。なお、15:20 頃の欠測は、
ISDB-T のモード変更に際して測定器の操作が間に合わなかったこと、16:31 頃の欠
測は、急激な受信電力の低下により、シグナルアナライザ内部での復調が不可能に
なったことが原因である。
MER の値は信号の CN 比に追従し、この測定器の場合には本来の CN 比より 1 dB
程度低い値を示すことが知られている。表 5-3 の計算によると、総合 CN 比は 30.7 
dB と予想されているため、測定器の指示値は最大で 29.7 dB 程度となるはずである。
しかし、実測の最大値はそれより 3 dB ほど小さい。この原因の特定は困難であるが、
受信レベルの実測値と計算値との差が 1 dB 程度であることを考え合わせると、ダウ
ンリンクの送信アンテナより前に、予想を超えて CN 比を劣化させる要因があった
と推測される。
次に、受信中のコンスタレーションマップの例を図 5-18 に示す。
すべての信号点で、コンスタレーションが等方的に収束している。これは、ガウ
ス雑音以外の位相雑音などの要因が、支配的ではないことを示している。また、信
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図 5-19　機体と基地局間の距離の変化率（速度）
号点ごとの収束度合の違いに着目すると、中央の信号点に比べて周辺部の信号点で
収束度合が低く、雑音が大きいように見える。これは、信号の伝送途中ではなく、
ミキサによって合成されるローカル信号の雑音レベルが高い場合に発生する現象で
ある。上で述べた、MER 値の回線設計値に比較した劣化とも考え合わせると、周波
数変換を行ったいずれかの箇所で、ローカル信号の雑音増大が発生していた可能性
が考えられる。
以上のように、飛行機の動きに伴うドップラシフトが伝送に対して与えた影響は
測定できていない。そこで、ドップラシフトがどの程度発生していたかを把握する
ため、機体と基地局の間の距離の変化率（速度）を、機体の飛行記録から計算した。
図 5-19 に示す。正の値が、機体が基地局から遠ざかる方向を示す。なお、機体の対
地速度は、概ね 20 m/s から 50 m/s であったことが記録されている。
ダウンリンクの送信を開始する前と、オフセットＤパターンによる飛行中で受信
レベルの不足により受信が不可能であった時間、および送信を停止した後に、比較
的大きなドップラシフトが起きていたことがわかる。一般的に、機体との水平距離
が大きく、受信点から見た仰角が低くなるほど、機体の水平方向の速度に影響を受
けやすくなる。そのため、ドップラシフトの発生と、受信が不可能となる時間が一
致する結果となった。
それ以外の時間帯では、大きくても 5 m/s 程度の速度であった。この速度は、
1992.5 MHz でのドップラシフト量で 33.2 Hz、533 MHz でのドップラシフト量で 8.9 
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Hz に相当する。合計で 42.1 Hz であり、ISDB-T のモード３のキャリア間隔と比較す
ると 0.042 % にしかならない。今回の受信点と飛行機の位置関係では、ドップラシフ
トの影響は表れにくかったことが確認できる。
5.7.	 まとめ
成層圏プラットフォームの概要と、放送システムへの導入について述べ、地上ディ
ジタル放送方式を使って成層圏プラットフォームからの放送を行うシステムについ
て検討した。成層圏プラットフォームを利用することで、送信局１局あたりのサー
ビスエリアが大きくなり、受信点から見た仰角も大きくなるため、見通し伝搬の確
率が高まる。地形の影響により影になる地域については、従来の地上放送と同様に
地上に放送所を設置することで、カバーが可能である。
また、成層圏に到達することが可能な Pathﬁnder Plus を使用し、高度 20 km から地
上ディジタル放送と同じ形式の信号（ISDB-T）を送信する実験を行った。見通し内
伝搬において、ほぼ設計どおりの受信を行うことが可能であり、受信電力の変動も
機体の位置の変化から説明可能であることを確認した。
ただし、このシステムでは、放送サービスに必要な面的なサービスエリアを構成
するための設計が行われていない。アンテナの検討や、移動する飛行体から発射さ
れる電波を受信することに伴うドップラシフトの問題などについては、十分な検討
が行われたとは言えず、課題が残された。
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6.	 飛行船を使ったディジタル放送実験
５章では、成層圏から ISDB-T 信号を送信し、地上で受信する伝送実験について述
べた。この章では、放送サービスに必要な広いサービスエリアを確保するために新
しいヘリカルアンテナを製作し、高度4 kmに定点滞空可能な飛行船に取り付けて行っ
たディジタル放送実験について述べる。
6.1	 本実験の課題
6.1.1.	従来の実験結果
地上ディジタル放送と互換性のある放送信号を、UHF 帯で飛行体から送信する実
験としては、５章で述べたように、2002 年 6 月に米国ハワイ州カウアイ島で NASA
の無人飛行機 Pathﬁnder Plus を使用して行った実験がある。
この実験は、高度 20 km からの送信を実現したものであり、送信点の高度から言
えば、成層圏プラットフォームの利用を想定した本格的な実験と言える。成層圏か
ら UHF 帯の電波を発射し、地上において受信に成功した。受信レベルを測定し、飛
行機の位置や姿勢から得られる自由空間伝搬損で、受信レベルの変動がほぼ説明で
きることを明らかにした。この点では、成層圏での電波伝搬を確認できており、成
層圏の低温・低圧環境における搭載機器の完全な動作も実現した。これらの点で有
意義な成果が得られている。しかし放送アプリケーションの実験としては、さらに
次のような点を考慮する必要がある。
まず、放送サービスは１対多のサービスであり、通常はサービスエリアの面的な
広がりや受信場所率といった要素を重要視しなければならない。使用した飛行機の
事情から、搭載アンテナの形状や重量、機器の消費電力に厳格な制限がかけられて
いたこともあり、送信アンテナとして半値幅がおよそ 80 度のクロスダイポールアン
テナを使用し、送信電力は 1 W とした。受信にも同じアンテナを使用し、飛行機の
直下で送受信アンテナが相互に正面向きとなる状態において、1 W の送信電力で回
線が成立していた。しかしこのようなシステム設計では、飛行機の直下以外での受
信の場合に送信アンテナの正面以外の方向を使うことになるため、アンテナ利得が
小さくなる。伝搬距離が大きく、伝搬損が大きくなることから、受信は難しくなる
と考えられる。５章で述べた構成を使って 10 度程度の低仰角となる受信点において
も受信できるようにするのに必要な送信電力を試算すると、100 W を超える電力が
必要となる。
また、使用した受信側機器が実験用の設計品であり、放送受信用として実用化す
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るイメージとはほど遠いものであった。特に受信アンテナについては 60 cm 角の反
射板付きクロスダイポールアンテナであり、受風面積が大きく、実用は難しい。
6.1.2.	本実験のコンセプト
以上のような経緯も踏まえ、本実験の計画においては、次のような点に配慮する
こととした。
まず送信アンテナについて、鉛直方向から± 80 度までの方向に対して放射できる
指向特性を持つものを設計することとした。すなわち、地上の受信点から飛行船を
仰角 10 度以上で見ることができれば、受信ができるような設計を目標とした。
さらに、低仰角での受信点では、飛行船の直下での受信に比べて送受信アンテナ
間の伝搬距離が大きくなり、自由空間伝搬損が大きくなって受信電力が小さくなる。
そこで、アンテナの指向特性に工夫を加え、飛行船直下に対する利得を小さく、水
平に近い方向に対しては利得を大きくするようなアンテナとすることを目標とし
た。このような電力配分を行うことができれば、送信電力を有効に利用することが
可能となる。
送信信号の規格については、従来の実験と同様に、地上ディジタル放送規格に準
拠させた上、市販の地上ディジタル放送受信機能付き受像機で受信できるような信
号を使用することとした。地上ディジタル放送は、2003 年 12 月 1 日に３大都市圏で
サービスが開始されており、本実験の実施が計画された 2004 年夏期から秋期には、
市場に出回っていることが予想されたためである。飛行船の航行や振動などによる
周波数ずれやドップラシフトによっても、現状の受信技術で特に受信が困難でない
ことを実証する目的である。Pathﬁnder Plus を使用した実験においても、伝送路符号
化方式としては地上ディジタル放送と同じものを使用していたが、MPEG2 システム
（TS パケットレベル）で規格に準拠していなかったため、市販受像機が入手できて
いたとしても受信は不可能であった。今回の実験でも、事前に必要な TS パケットを
生成・多重化しておき、実験時にはこれを再生するという手順をとることで、比較
的規模の小さい装置により、市販受像機で受信可能な信号を発生させることができ
る方法をとった。
6.1.3.	使用した飛行船
宇宙航空研究開発機構は、成層圏プラットフォーム研究開発の一環として、高度 4 
km での自律的な定点滞空を目標に、定点滞空飛行試験機（飛行船）を開発した。本
実験は、2004 年度に実施された同試験機の飛行試験において、実験機器を搭載して
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行う通信放送ミッション試験の１つとして実施されたものである。
6.2.	 システム設計
6.2.1.	サービスエリア
上で述べたように、今回の実験では、サービスエリアを受信仰角が 10 度以上とな
るエリアと定義した。飛行船の高度 h を 4,000 m とし、大地を平面であるものと仮定
すれば、図 6-1 に示すように、サービスエリアの半径 r
d
は 22.7 km となる。
送信点（飛行船）
受信点
l
ph
r
d
10 deg Q
図 6-1　サービスエリア
このとき、送信点から鉛直方向と受信点に向かう方向がなす角度を θ とすれば、
受信点までの伝搬距離 l
p
は次式のようになる。
(6-1)
θが0から80度まで変化するとき、cos θは1から0.174まで変化する。従って l
p
は5.76
倍の範囲内で変化することになる。自由空間伝搬損が伝搬距離の 2 乗に比例するこ
とを考えれば、自由空間伝搬損の変化範囲は 33.2 倍であり、15.2 dB に相当する。
6.2.2.	送信アンテナ
このような特性を持つアンテナを設計することは容易ではない。今回使用する 500 
MHz 付近の帯域では波長が 60 cm 程度となることを考慮し、ヘリカルアンテナの使
用を検討することとした。
ヘリカルアンテナは巻線の数・径・ピッチにより、巻線軸の前方、側方、後方な
ど放射方向を設計できる [35,36]。アンテナは飛行船のゴンドラ下部の金属板（ベー
スプレート）に取り付けて、これを反射板として利用することになる。また、飛行
船の運航に支障とならないよう、ベースプレートから軸方向の長さが 60 cm を超え
ないことを外形寸法の条件とした。
lp 
h
cosQ
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以上の条件でアンテナを設計し、製作した。外観を図 6-2 に示す。アンテナをベー
スプレートに取り付けた際に外に出る部分は円筒形のレドームに覆われており、そ
の直径は 125 mm、長さは 590 mm である。なお、ベースプレート内側に収容される
部分にも、整合器を収容したシャーシがある。
このアンテナの指向特性を電波暗室にて測定した。
図 6-2　ヘリカルアンテナの外観
最初に正面利得を測定するため、本ヘリカルアンテナのほか、反射板付きクロス
ダイポールアンテナ、円偏波対応リングアンテナ（いずれについても後述）から２
つずつを 10 m の距離を置いて正面対向させ、利得の和の絶対的な測定を３つの組み
合わせで行って、各々の利得を算出した。周波数は 479 MHz を使用した。結果は、
ヘリカルアンテナが -6.0 dBi、反射板付きクロスダイポールアンテナが 7.7 dBi、リン
グアンテナが 8.4 dBi となった。
このヘリカルアンテナは、後方へもエネルギーを放射するため、反射板とともに
使用するのが普通である。そこで、飛行船に取り付けるベースプレートとほぼ同じ
大きさである 180 cm 四方のアルミ板を反射板として使用し、測定を実施した。クロ
スダイポールアンテナと対向させて指向性を測定した結果を図 6-3 に示す。横軸は、
アンテナ中心軸からの角度を示している。回転軸と反射板の位置関係は、回転軸に
対し、反射板の向かい合う２辺が垂直および平行となるように配置した。
実線で示したのが、測定されたヘリカルアンテナの特性である。± 73 度付近に最
大値、± 42 度付近に最小値があることがわかる。破線は、前節で述べた理想的な指
向特性であり、± 80 度において、実線で示した実測特性と合わせてある。± 80 度に
おいて回線設計が成立するように送信電力を決定すれば、使用するアンテナの利得
が理想特性を上回る方向である限り、回線が成り立つことになる。このヘリカルア
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ンテナの場合、± 42 度付近で理想特性を下回る部分があるが、下回る角度範囲はそ
れぞれ 10 度未満であり、下回るレベルも 2 dB 以内である。正面方向や± 60 度方向
で理想的な特性より 6 dB 以上大きなゲインが得られているが、サービスエリア端の
方向により大きな電力を放射するという設計方針に概ね沿ったアンテナが実現でき
たと言える。
また、このアンテナの軸比についても測定を実施した。直線偏波のログペリアン
テナから 479 MHz の送信を行い、ヘリカルアンテナで受信した。このとき、送信ア
ンテナの偏波面を回転させながら、利得の最大値と最小値を測定した。図 6-4 に結果
を示す。なお、この測定は、横軸５度間隔で実施した。
図 6-4　ヘリカルアンテナの軸比特性
図 6-3　ヘリカルアンテナの指向特性
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このグラフには、各方向で得られた利得の最大値と最小値が相対的な尺度でプロッ
トしてある。いわゆる軸比は、最大値と最小値の間隔、すなわちグラフ上の２つの
プロットの間隔を読み取ればよい。もともと利得の高い± 70 度以上と正面方向では
3 dB 以内の軸比が得られているが、それ以外の方向では大きく、50 dB 以上となっ
た方向もある。なお、図 6-3 に結果を示した指向性の測定に使用したクロスダイポー
ルアンテナは、正面方向の軸比が 0.5 dB 程度であり、ヘリカルアンテナ側の軸比の
劣化による測定への影響は小さいと考えられる。
6.2.3.	実験システムの構成
実験システムの構成は、図 6-5 に示すとおりであり、周波数、アンテナ、送信電力
を除き、５章で述べた Pathﬁnder Plus による実験（以下、PF+ 実験と呼ぶ。）と同様
である。フィーダリンク回線は 2002.142857 MHz を使用し、送信アンテナは４素子
パッチアレーアンテナ、受信アンテナは単独のパッチアンテナを使用した。送信出
力は 5 W とした。放送回線は、479.142857 MHz を使用し、上で述べたヘリカルアン
テナを送信アンテナに用いた。受信アンテナには PF+ 実験で使用したのと同様であ
るが 479 MHz 用に設計されたクロスダイポールアンテナ、または５素子リングアン
テナを使用した。偏波は PF+ 実験と同様、左旋と右旋の円偏波を用いた。なお、周
波数の端数は、ISDB-T[33] の規定による 1/7 MHz のシフトである。
パッチアンテナ
搭載機器
ブロック
フィーダリンク
送信ブロック
5 W
受信ブロック
放送回線
479.142857 MHz
右旋円偏波
フィーダリンク回線
2002.142857 MHz
左旋円偏波
４素子パッチアレー
アンテナ
ヘリカルアンテナ
5 W
図 6-5　システムの構成
フィーダリンク回線送信用４素子パッチアレーアンテナの正面利得は 14.8 dBi、半
値幅は28度であり、飛行船が直上にあることを前提に、天頂に指向させた。受信用パッ
チアンテナの正面利得は 7.6 dBi、半値幅は 55 度である。追尾機構はなく、飛行船の
鉛直軸方向に固定的に指向させた。
搭載機器ブロックの LNA 入力から増幅器出力までで見た入出力レベルの関係を図
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6-6 に示す。定格出力は 37 dBm であるが、LNA の入力が -81 dBm 以上 -46 dBm 以下
であれば、AGC 機能により、増幅器出力電力の変動は± 0.5 dB 以内に収まることが
わかる。
受信ブロックには、自動車に搭載する構成と管制棟屋上で受信する構成の２種類
を用いた。自動車に搭載する構成では、UHF 受信アンテナから得られた信号を、増
幅することなしに、ハイブリッドにより２分割してテレビ受像機と測定器に入力し
た（図 6-7）。これらの装置を発電機を備えた自動車に搭載し、受信点まで移動後、
停車して測定を実施した。自動車は 2 台用意し、2 か所で同時に測定を行える態勢と
した。
45
40
35
30
25
20
PA
 o
ut
pu
t [
dB
m
]
-110 -100 -90 -80 -70 -60 -50 -40 -30 -20
LNA input [dBm]
図 6-6　AGC 特性
スペクトラム
アナライザ
テレビ受像機
２素子パッチアレー
アンテナ
図 6-7　受信ブロックの構成（自動車搭載用）
上に述べたように、送信ヘリカルアンテナの軸比特性は、方向により大きくなる
部分があり、直線偏波の受信アンテナでは受信が不可能となる可能性がある。そこで、
UHF 受信アンテナには円偏波用のリングアンテナ（図 6-8）[37] を使用した。パイプ
-  -
状およびリボン状の部品から構成されているため、受風面積が小さく、屋外でも安
全に自由な方向に向けることが可能である。
このアンテナの正面利得は上で述べた実験の結果から、8.4 dBi である。指向特性
の測定を図 6-9 に示す。横軸の 0 は環状の各素子を支える支柱の方向を基準にしたも
のであるが、指向性の中心は 10 度程度ずれていることがわかる。最大方向のゲイン
に比べて -3 dB となる範囲は -33 度から +16 度までの 49 度の範囲であり、比較的に
指向性の広いアンテナと言える。
テレビ受像機はシャープ LC-22AD1 とパナソニック TH-22LX20 を使用した。測定
器には、ディジタル放送信号アナライザアンリツ MS8901A を、スペクトラムアナラ
イザモードで使用した。コントロール用 PC により、10 秒に 1 回の割合で自動的に
スペクトラム測定結果を記録した。ここで記録されたデータをオフラインで処理す
図 6-9　リングアンテナ指向特性
図 6-8　リングアンテナ
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ることにより、事後的に受信電力データを得ることが可能である。
管制棟屋上で受信する構成では、図 6-10 のように、アンテナで得られた信号を増
幅して室内に引き込んだ後、自動車での受信と同様の目的のテレビ受像機とスペク
トラムアナライザのほか、信号記録システムと信号アナライザを使用する。
信号記録システムでは、受信された信号を IF 帯の周波数に変換し、A/D 変換して
ハードディスクに記録する。実験中に予期しない信号劣化が観測された場合、記録
を再生して解析することが可能となる。
信号アナライザは、アンリツ MS8901A であり、MER や中心周波数など、ISDB-T
信号の復調過程で得られる評価量が測定可能である。テレビ受像機には東芝
26L4000、スペクトラムアナライザにはアジレントテクノロジー 8560E を使用した。
自動車に搭載した場合と同様、スペクトラムアナライザによりスペクトルが 10 秒に
1 回記録されるようプログラミングしてあり、事後的に帯域全体の受信電力が算出さ
れる。
クロスダイポールアンテナは天頂に向けて固定して使用した。
6.2.4.	使用する伝送パラメータ
本実験で準拠する必要がある規格には、主に伝送路符号化について規定した「地
上デジタルテレビジョン放送の伝送方式」(ARIB STD-B31)[33] と、主に MPEG-2 シ
ステムのパケットと伝送路符号化のパラメータの組み合わせについて規定した「地
上デジタルテレビジョン放送運用規定」(ARIB TR-B14)[38] がある。このほか、これ
らの規格が他のいくつかの ARIB 規格を参照している。
今回の実験では、画像品質を左右するビットレートが実用の放送と同じか、それ
図 6-10　受信ブロックの構成（管制棟用）
LNA 増幅器
信号記録
システム
信号
アナライザ
反射板付き
クロスダイポールアンテナ
30 m伝送
テレビ
受像機
スペクトラム
アナライザ
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以上となるように配慮し、表 6-1 のパラメータを使用した。伝送可能なビットレート
は 17.2 Mbps であり、1080i の HDTV が十分に伝送可能な容量が得られる。
なお、このパラメータセットを使用した場合の所要 CN 比は 18.7 dB（参考値 [33]）
である。
6.2.5.	受像機の必要入力レベルと許容周波数偏差
この所要 CN 比に対し、システム雑音温度を 300 K、NF を 3.3 dB とすると、必要
入力レベルは -84.3 dBm となる。これに対し、使用する受像機の必要入力レベルを実
際に測定した。結果を表 6-2 に示す。
前項の参考値からは 2 dB ないし 4 dB 劣化した値が得られた。上記の 3.3 dB の NF
値は低雑音ブースタを参考とした値であり、一般的な受像機ではこれより高い値で
ある。また、復調器としての装置劣化も含まれる。
表 6-2 には、同時に測定した許容周波数偏差も示した。これらの値は、中心周波数
のみを操作した結果であり、信号のクロック周波数は変動させていない。機種によっ
て異なってはいるが、100 kHz 程度の周波数偏差は許容できることがわかる。
モード モード３（有効シンボル長 1,008 μs）
ガードインターバル比 1/16
キャリア変調方式 64QAM
内符号符号化率 2/3
時間インターリーブ長さ I = 4
表 6-1　ISDB-T パラメータ
表 6-2　受信機の特性
必要入力レベル [dBm] 許容周波数偏差 [kHz]
シャープ LC-22AD1 -82 +240/ -260
パナソニック TH-22LX20 -81 +110/ -130
東芝 26L4000 -80 +250/ -250
ソニー DST-TX1 -81 +250/ -250
6.2.6.	回線設計
以上の設計パラメータを採用し、フィーダリンクの回線設計表を表 6-3 に、UHF
放送波の回線設計表を表 6-4 に示した。
フィーダリンクの回線設計は、飛行船を送信アンテナから見た仰角が 60 度以上で
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表 6-3　フィーダリンクの回線設計表
水平距離 [km] 0.0 2.0
高度 [km] 4.0 4.0
仰角 [deg] 90 63
?
?
送信電力 [dBm] 37 37
ケーブル等損失 [dB] 5 5
アンテナ正面利得 [dBi] 14 14
指向方向のずれ [deg] 0 0
指向性損失 [dB] 0 0
?
?
?
伝搬距離 [km] 4.0 4.5
周波数 [MHz] 2002 2002
伝搬損失 [dB] 110.5 111.5
?
?
アンテナ正面利得 [dBi] 7 7
指向方向のずれ [deg] 0 27
指向性損失 [dB] 0 2.5
ケーブル等損失 [dB] 1 1
受信電力 [dBm] -58.5 -62.0
予想 CN 比 [dB] 42.8 39.3
表 6-4　UHF 放送波の回線設計表
水平距離 [km] 0 4 10 14 21 22.7
高度 [km] 4.0 4.0 4.0 4.0 4.0 4.0
仰角 [deg] 90 45 22 16 11 10
?
?
送信電力 [dBm] 37 37 37 37 37 37
ケーブル等損失 [dB] 0.5 0.5 0.5 0.5 0.5 0.5
受信点への方向 [deg] 0 45 68 74 79 80
受信点への方向利得 [dB] -6.0 -11.6 0.9 1.1 0.8 0.6
?
?
?
伝搬距離 [km] 4.0 5.7 10.8 14.6 21.4 23.0
周波数 [MHz] 479 479 479 479 479 479
伝搬損失 [dB] 98.1 101.1 106.7 109.3 112.6 113.3
?
? アンテナ正面利得 [dBi] 7.7 8.4 8.4 8.4 8.4 8.4
ケーブル等損失 [dB] 0.5 0.5 0.5 0.5 0.5 0.5
受信電力 [dBm] -60.4 -68.3 -61.4 -63.8 -67.4 -68.3
放送回線単独 CN 比 [dB] 38.9 31.0 37.9 35.5 31.9 31.0
総合 CN 比 [dB] 36.4 30.5 35.8 34.2 31.3 30.5
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あることを想定した。回線設計表では、水平距離の項に、飛行船が送信アンテナ真
上から水平にどれだけ離れているかを示した。0.0 は送信アンテナ真上、2.0 は送信
アンテナ真上から 2 km 離れた位置で、送信アンテナから見た仰角は 63 度となる。
送信アンテナは手動で飛行船を追尾し、飛行船搭載の受信アンテナは追尾機構を持
たない想定とした。従って、送信側アンテナ利得は常に正面の最大利得が適用され、
受信側では指向方向のずれによる損失が生じる。
ケーブル等損失の値は、主にフィーダの損失を考慮したものである。送信側では、
電力増幅器のある室内からアンテナのある屋上までフィーダを引き回すため、5 dB
としている。
予想 CN 比は、回線計算により得られた受信電力値と、雑音温度 300 K で NF が 5.0 
dB の場合の理論的な雑音電力を比較して算出したものである。なお、送信電力は、
フィーダリンクの受信段階で CN 比が 40 dB 程度となることを目安として決定した。
UHF 放送波の回線設計では、受信点直下からサービスエリアの最外周部までの６
点を想定しており、水平距離の項は、飛行船直下の点から受信点までの距離を示し
ている。飛行船の高度は 4,000 m を想定し、それぞれ受信点から飛行船を見た仰角が
求めてある。水平距離 22.7 km は、仰角が 10 度になる点であり、サービスエリアの
境界にあたる。
受信点への方向は、飛行船からの鉛直線と、飛行船と受信点を結ぶ線のなす角度
である。受信点への方向利得は、受信点への方向に対応する送信アンテナの利得で
ある。飛行船が水平に飛行していると仮定し、図 6-3 から受信点の方向の項に示した
角度の正負の値で利得を読み取り、平均したものである。
受信アンテナには、飛行船直下ではクロスダイポールアンテナの使用を仮定し、
それ以外の点ではリングアンテナの使用を仮定した。それぞれ、受信アンテナは飛
行船の方向に理想的に向いている仮定である。
受信機の NF を 7 dB と仮定したこの回線単独での CN 比と、送信時に既に CN 比
が 40 dB に劣化していることを考慮した総合 CN 比を求めた。上で述べた所要 CN 比
（参考値）18.7 dB と比較すると、10 dB 以上のマージンがあることになる。なお、送
信電力の設計は、サービスエリア端で 10 dB 以上のマージンがとれることを目標と
した結果である。また、6.3.2 項で述べたように、仰角 80 度にあたるサービスエリア
端で回線が成り立てば、図 6-3 での理想特性との間の議論から、わずかな例外を除い
たほとんどの点で回線が成り立つことが明らかである。
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図 6-11　試験機（飛行船）の外観
図 6-12　ミッション機器取り付け部分
6.3.	 定点滞空飛行試験機の利用
この実験で使用した定点滞空飛行試験機（飛行船）の外観を図 6-11 に示す。この
写真は飛行船を格納庫から出した直後のものであり、先端（写真左側）がマストカー
で固定されている。空気とヘリウムが充填されたエンベロープ部分に方向舵、昇降
舵（写真右側）が取り付けられ、ゴンドラ（外部コンパートメント）はエンベロー
プから吊り下げられた形となっている。この飛行船は無人で、地上から遠隔操縦さ
れる。全長 68 m、全高 21 m、重量約 6 t である。
通信放送ミッション機器はゴンドラ前方の底板（160 cm 四方）２枚に搭載された。
飛行船の離陸中に下から撮影したミッション搭載部分の写真を図 6-12 に示す。写真
左下方向が飛行船の前方にあたり、３枚ある底板のうち前方の２枚がミッション機
器の搭載された部分である。矢印で示した円内の円筒形のものが、送信用ヘリカル
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図 6-13　ミッションプレート
アンテナである。
図 6-13 は、ミッションプレートの上面を、飛行船後方左側から見た写真である。
手前と奥に 160 cm 四方のミッションプレートが 2 枚配置されている。写真手前中央
が UHF の送信系装置であり、パワーアンプの上に送信用帯域制限フィルタが重なっ
た形で配置されている。送信アンテナは、同じプレートのほぼ中央の下面に取り付
けられている。
6.4.	 実験
6.4.1.	実験の概要
この実験は、飛行船自体の飛行試験の実施に合わせ、2004 年 11 月 19 日および同
22 日の２回に渡り実施された。いずれのフライトにおいても、飛行船自体の高高度
到達能力や定点滞空能力を実証するといった試験課題があり、飛行パターンについ
ては、ミッション試験に対して必ずしも最適なものとはならないという前提で実施
された。
6.4.2.	ディジタル放送実験の構成
車載用受信セットは２系統用意した。それぞれ別の自動車に搭載され、別々の場
所において測定を行うこととした。受信アンテナ設置場所を表 6-5 にまとめた。また、
測定実施場所周辺の地図を図 6-14 に示す。このうち、１回目の実験では、管制棟、
旭浜港、広尾シーサイドパークの３地点、２回目の実験では、管制棟、アイホシマ川、
旭浜港、レインボー大橋の４地点で受信を行った。
位置・高度は GPS 受信機により測定した WGS-84 系に基づいた値であり、10 m 程
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図 6-14　測定実施場所周辺地図
度の誤差を含んでいる可能性がある。定点滞空位置方位／仰角は、管制棟上空 4,000 
m に対する方位角と仰角を計算した値である。アンテナ設置方位／仰角は、実際に
アンテナを設置した状態を計測した値である。上段が１回目、下段が２回目の実験
を示している。受信開始時に受信電力が最大となる点を目安に固定して測定を行っ
表 6-5　受信アンテナ位置
GPS による位置・
高度 (WGS-84)
管制棟との
距離 [km]
定点滞空位置
方位 / 仰角
アンテナ設置
方位 / 仰角
管制棟
N 42° 29′ 57.2″
E 143° 26′ 01.8″
24 m
0 --  --  / 90°
アイホシマ川
N 42° 29′ 12.0″
E 143° 23′ 13.5″
26 m
4.1 70° / 44° --
77° / 39°
旭浜港
N 42° 25′ 10.1″
E 143° 23′ 31.6″
-7 m
9.5 21° / 23° 26° / 18°
26° / 21°
レインボー大橋
N 42° 23′ 08.3″
E 143° 21′ 27.7″
6 m
14.1 26° / 16° --
27° / 13°
広尾シーサイド
パーク
N 42° 19′ 19.0″
E 143° 19′ 49.4″
15 m
21.4 23° / 11° 26° /   9°
--
管制棟
アイホシマ川
旭浜港
レインボー大橋
広尾シーサイドパーク
3 km
-  -
図 6-15　高度および東西・南北位置（第１回）
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図 6-16　飛行管制棟付近の飛行軌跡（第１回）
たため、理論的な方向とは数度異なっている場合がある。管制棟以外の４点も、い
ずれも、飛行船が滞空する多目的航空公園上空の空域が見通せる場所であり、電波
伝搬路上に障害物はない。
6.4.3.	フライトパターン
１回目の実験では、飛行船は 12:15 に離陸し、15:30 に着陸した。そのうち、飛行
船が飛行管制棟付近を飛行していた 13:19 から 14:25 にかけて電波を発射し、実験を
実施した。その間の飛行船の高度および飛行管制棟を基準とした東西・南北方向位
置を図 6-15 に示す。なお、東西は東を正、南北は北を正として表現してある。また、
東西・南北を縦軸・横軸とした、飛行管制棟付近の飛行軌跡を図 6-16 に示す。
これらの図からわかるように、飛行船は 13:27 頃から 13:44 頃まで、飛行管制棟の
東 400 m/ 北 300 m 付近において、高度約 3,600 m での定点滞空飛行を行った。風上
5000
4000
3000
2000
1000
0
-1000A
lti
tu
de
 / 
W
-E
 / 
S-
N
 [
m
]
Time [10 min/div]
Altitude
S-N
W-E
14:00
-  -
-600
-400
-200
0
200
400
600
So
ut
h 
- 
N
or
th
 [
m
]
8004000
West - East [m]
図 6-17　高度および東西・南北位置（第２回）
図 6-18　飛行管制棟付近の飛行軌跡（第２回）
である西南西方向に船首を向け、左右に 100 m 程の幅で移動を繰り返す自動的な定
点滞空飛行である。その後高度を上げ、14:07 頃に高度 4,000 m に到達した後、下降
を開始した。
２回目の実験では、飛行船は 9:09 に離陸し、12:47 に着陸した。そのうち、ディジ
タル放送信号の送信は、10:16 から 11:27 まで行った。飛行船が飛行管制棟付近を飛
行していた期間の飛行船の高度、飛行管制棟を基準とした東西・南北方向位置を図
6-17 に、東西・南北を縦軸・横軸とした飛行管制棟周辺の飛行軌跡を図 6-18 に示す。
飛行船は期間中に３回の定点滞空飛行を行った。10:23 頃から 10:37 頃まで飛行管
制棟の東 550 m/ 北 150 m/ 高度 4,000 m 付近で、10:49 頃から 11:00 頃まで飛行管制棟
直上 / 高度 3,700 m 付近で、11:02 頃から 11:06 頃まで飛行管制棟の東 450 m/ 北 250 
m/ 高度 3,700 m 付近で、それぞれ定点滞空飛行を実施した。その中でも、11:00 頃ま
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での飛行管制棟直上での１回は、パイロットの操作による精密な定点滞空である。
それ以外の２回は、北西方向に船首を向け、左右に 100 m 程の幅で移動を繰り返す
自律的な定点滞空飛行である。
6.4.4.	受信結果
次に、受信レベルの測定結果について述べる。アンテナ出力端の電力に換算した
１回目のデータを図 6-19 に示す。
図 6-19　受信電力（第１回）
旭浜港と広尾シーサイドパークでは、定点滞空飛行の時間において、安定した受
信電力が得られた。飛行高度 4 km で飛行船が水平に飛行していると仮定した表 6-4
の回線設計表では、旭浜港に相当する水平距離 10 km の地点のアンテナ出力端での
電力は -60.9 dBm、広尾シーサイドパークに相当する水平距離 21 km の地点では -66.9 
dBm と予想される。これらの数値と比較すると、旭浜港では 3 dB 程度高いレベルが
得られている。広尾シーサイドパークではほぼ一致している。
定点滞空地点からおよそ 21 km の水平距離を持つ広尾シーサイドパークにおいて
も、定点滞空飛行以外の時間も含め、受像機により安定した受信が可能であったこ
とが確認されている。
一方、飛行管制棟屋上での受信電力測定結果は、定点滞空飛行時間中においても
10 dB 以上変動する不安定な状態が記録されている。このデータを記録した時点では、
測定プログラムが信号の復調によって得られる測定データを同時に記録する機能を
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図 6-20　受信電力（第２回）
有していた。このため、受信レベルが下がって復調が不可能になるとプログラムが
停止し、手動により回復操作を行わない限り、データが記録されていない。このよ
うな事情により、データの欠測が生じている。少なくとも、データの欠測期間の最
初の時点では、受信不可能であったことになる。
このような急激な受信電力の変化は、これまでに議論してきたアンテナパターン
や回線設計では説明することが困難である。アンテナを飛行船に取り付けたことに
よるアンテナパターンの変化が疑われるが、第２回の結果と合わせて、後で考察す
る。
２回目の実験における、アンテナ出力端の電力に換算した受信電力を図 6-20 に示
す。
車載用受信セットのうち１セットは、最初にレインボー大橋で受信を行い、次に
アイホシマ川まで移動して受信を行った。このため、移動の時間帯には欠測となっ
ている。また、残りの１セットは終始旭浜港で受信を行ったが、途中で自動測定シ
ステムを停止し、周波数偏差などの他の測定を試みていたため、10:45 から 11:08 ま
での間のデータが欠測している。
１回目の結果と同様に、管制棟屋上での受信電力に限って、一気に 10 dB 以上の
低下が起こるような、激しい受信電力の変動が認められる。（この試験の実施前まで
に、１回目の実験で発生したようなデータの欠測が起こらないよう、プログラムの
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変更が行われた。）
それ以外の受信点では、数 dB の変動があるものの、十分な受信電力が得られてい
る。表 6-4 からアンテナ出力端での受信電力の予想値を算出すると、レインボー大
橋は -63.3 dBm、旭浜港は -60.9 dBm である。これら２点での実測の受信電力のうち、
機体位置や高度が表の算出条件に近い 10:30 頃の定点滞空飛行時のデータに着目する
と、２地点がほぼ同じ値で、約 -62 dBm となっている。それぞれの予想値と比較す
ると 1 dB 程度の差である。アイホシマ川での予想値は -67.8 dBm であるが、実測値
は 10 dB ほど高い。測定が行われた 11:08 以降に、飛行船が定点滞空位置から大きく
はずれていたことが原因と考えられる。機体位置を含めた解析を後で行う。
6.5.	 実験結果の解析
6.5.1.	送受信点の位置関係
まず飛行船の姿勢の影響を把握するため、飛行船機体（送信アンテナ）に基準を
とり、受信点の方向を計算した。この計算には、受信点の緯経度と高度、飛行船の
追跡管制システムから得られる緯経度、高度、真方位角、ピッチ角、ロール角を使
用した。
飛行船の機体を基準とした相対的な受信点の方向の表現には、相対受信点方位（船
首方向を 0 度、右舷方向を 90 度と定義する。）と、送信アンテナの中心軸と受信点
への直線がなす角度である受信点オフセット角を使用する。
ディジタル放送信号送信中の受信点の方向を図 6-21 および図 6-22 に示す。それぞ
れ、(a) は相対受信点方位の時間変化（ただし、飛行管制棟は除いてある。）、(b) は受
信点オフセット角の時間変化、(c) は両者を極座標表示したものである。
図 6-21 は１回目のデータであり、この日の受信点である旭浜港、広尾シーサイド
パークおよび管制棟の方向が示されている。受信点ごとに、ディジタル放送信号送
信中かつ、図 6-19 に示した受信レベルデータが存在する時間のデータのみがプロッ
トされている。すなわち、定点滞空飛行中以外の時間のデータも含まれている。
図 6-14 からもわかるように、管制棟から見た２か所の受信点は、南南西のほぼ同
じ方向にある。この日の飛行船飛行高度付近の風は西南西から吹いており、飛行船
の位置を保つため、基本的に船首が風上方向である西南西を向けられるよう制御さ
れた。従って、相対受信点方位がおよそ -45 度（船首から左舷側に 45 度）方向とな
る状態をとっていることが多い。ただし、飛行船が自律的な定点滞空飛行を行って
いる間は、およそ± 15 度の範囲で船首を左右に振り、水平面内で風向きと直交する
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図 6-21　飛行船を基準とした受信点の方向（第１回）
(a) 相対受信点方位
(b) 受信点オフセット角
(c) 受信点方位と受信点オフセット角の極座標表示
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図 6-22　飛行船を基準とした受信点の方向（第２回）
(a) 相対受信点方位
(b) 受信点オフセット角
(c) 受信点方位と受信点オフセット角の極座標表示
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線に沿って周期的に位置を変えながら滞空位置を保つように制御される（図 6-16 の
West-East: 400 m、South-North: 300 m 付近）。そのため、定点滞空飛行中であっても、
相対受信点方位には、± 15 度程度の周期的な変動が見られる。
また、受信点オフセット角に関しては、次のように確認できる。前に述べたよう
に、２つの受信点はそれぞれ、管制棟から 9.5 km、21.4 km 離れた位置にある。飛行
船が管制棟上空に滞空し、この飛行試験での定点滞空飛行高度 3,600 m で水平飛行し
ていれば、受信点オフセット角はそれぞれ 69 度と 80 度に相当する。図中のデータ
はほぼ一致している。定点飛行後に高度を 4,000 m まで上昇させる操作が行われてい
るが、14:00 までの間、南に向かって飛行しながら船首を上げる姿勢をとり上昇して
いる。２つの受信点に向かって、船首を上げる姿勢を取っているため、受信点オフセッ
ト角が最小値をとっている。
図 6-22 は 11 月 22 日の飛行試験における飛行データを基に計算した結果である。
この日は、飛行高度において北西方向の風が吹いており、定点滞空飛行中には、
飛行船は北西方向に船首を向けて飛行していた。レインボー大橋と旭浜港は、管制
棟から見て南南西の方向にあるため、相対受信点方位は、-105 度付近（左方向真横
よりやや後方）になる。アイホシマ川は管制棟から見て西南西方向にある。このため、
-60 度付近（左方向真横よりやや前方）に見えることになる。
飛行船が管制棟上空 4,000 m で水平に飛行していると仮定すれば、レインボー大橋、
旭浜港、アイホシマ川に対する受信点オフセット角は、それぞれ 74 度、67 度、46
度となり、前２者はグラフ中の値とほぼ一致している。アイホシマ川では 59 から 65
度と大きい値となっているが、この地点での受信を実施した 11:17 以降では飛行高度
が 3,500 m 以下に下がっており、機体位置も北側に動いていることが原因である。受
信点オフセット角が 46 度から 60 度に増大すると、図 6-3 から、アンテナゲインは
10 dB 程度増大することが確認できる。前に述べた、アイホシマ川での受信電力が予
想値より 10 dB ほど大きい現象は、このことから説明できる。
6.5.2.	アンテナの指向性
送信用ヘリカルアンテナの指向性については、電波暗室内で 180 cm 四方の反射板
を付けた状態で測定し、図 6-3 に示した特性を得ている。飛行船に取り付けられた状
態では、飛行船全体が反射板の役割を果たすため、異なった利得を示す可能性が考
えられる。ここでは、測定されたデータから利得を推定し、指向性を確認すること
を試みる。
まず、測定された受信電力を用いて、各時刻での送信アンテナの利得を推定した。
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図 6-23　アンテナ指向方向と
飛行船のずれ（第１回）
図 6-24　アンテナ指向方向と
飛行船のずれ（第２回）
直接波のみの単純な伝搬路を仮定し、受信電力から、送信電力、伝搬距離に応じた
自由空間伝搬損、受信アンテナ利得を差し引くと、送信アンテナ利得が推定できる。
送信電力は実験中に自動記録されたデータを使用した。伝搬距離は、上で述べた方
位データと同様に、送受信点の緯経度および高度を用いて算出した。
受信アンテナは、飛行船を追尾せず、指向方向を固定したまま使用した。表 6-5 の
アンテナ指向方向データと飛行船位置データを使って、アンテナ指向方向からの飛
行船位置のずれを示したのが図 6-23 と図 6-24 である。
１回目では、方向のずれは最大でも６度程度である。また、２回目では、ずれの
量はレインボー大橋と旭浜港の前半の測定では３度以内であるが、試験終了間際の
測定で大きくなった。旭浜港の 11:08 以降（測定中断後）では最大で 11 度程度、ア
イホシマ川（11:17 以降）ではさらに伝搬距離が小さいことから最大で 30 度程度となっ
た。図 6-9 から± 10 度程度のずれであれば利得も 1 dB 程度しか変動しないため、こ
こではアンテナ利得を正面利得である 8.4 dBi で一定として計算する。管制棟屋上で
の受信に使用したクロスダイポールアンテナについては、正面利得が 7.7 dBi である
が、各時刻で飛行船方向の仰角を計算し、あらかじめ測定された指向特性を使って
計算した。
これらの計算で得られるデータは、図 6-21 と図 6-22 で示した受信点オフセット角
のデータと時間軸上で１対１に対応したデータである。そこで、横軸に受信点オフ
セット角をとり、縦軸にアンテナ利得をとったグラフを図 6-25 と図 6-26 に示す。
これらのグラフは、横軸がアンテナの中心軸からの偏角、縦軸がアンテナ利得を
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図 6-25　受信点オフセット角に対する送信アンテナ利得（第１回）
図 6-26　受信点オフセット角に対する送信アンテナ利得（第２回）
示していることから、図 6-3 の指向特性パターンと同じ表現である。ヘリカルアンテ
ナの特性が飛行船に取り付けても変化せず、指向特性が相対受信点方位に関わらず
等しいとすれば、図 6-3 のプロットと一致する。そこで比較のため、図 6-3 のデータ
をほぼ左右対称になる軸で折り返して平均化処理したものを、図 6-25 と図 6-26 に重
ねて示した。
管制棟屋上での受信については、受信点オフセット角が 10 度以下の領域で、電波
暗室での測定データから 20 dB 程度の乖離が見られる。前に述べたとおり、受信電
力が一気に 10 dB 程度以上低下する現象がグラフ上に現れたものである。この現象
については、次項で考察する。
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図 6-27　方位により利得が影響を受けている例（第１回）
管制棟屋上以外で、リングアンテナにより受信したデータは、電波暗室で測定し
た特性と比較し、１回目の場合 +4 dB から -6 dB の範囲内、２回目の場合 +2 dB から
-5 dB の範囲内に分布している。相対受信点方位によりアンテナ利得に差が生じる可
能性があるものの、今回測定を実施した範囲では、その差は上記の範囲に収まるこ
とが確認できた。
このばらつきの原因として考えられるのは、まず、飛行船の形状による指向性へ
の影響である。飛行船の形状は左右に対称であるものの、アンテナ取付位置に関し
て点対称とは言えない。従って、飛行船からみた方位によって指向特性が異なる可
能性がある。図 6-21(c) と図 6-22(c) を比較すればわかるように、１つの試験の中で
も方位は常に変動しており、同じ受信点オフセット角であっても推定された利得に
ばらつきが生じる原因になっていると考えられる。
例えば、図 6-27 は１回目の 13:26′ 58″から 13:45′ 48″までの定点滞空飛行中の旭浜
港での受信に関するデータである。上のグラフはこの時間中の飛行船から見た受信
点の方向を示したもので、横軸が相対受信点方位、縦軸が受信点オフセット角であ
る。定点滞空飛行中であるので、横軸が 120 度から 160 度までの範囲で、横軸はお
よそ 68 度から 72 度までの狭い範囲での変動が見られる。同図の下のグラフは、横
軸は上のグラフと同じ相対受信点方位、縦軸が図 6-25 に示した送信アンテナ利得を
示したものである。上のグラフから、受信点オフセット角の変動が 4 度程の狭い範
囲にとどまっていることが確認できるが、下のグラフでは -45 度方向で特異的に、1
から 2 dB の利得低下が認められる。このように機体を基準にして見ると、方向によっ
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て利得が変動していることが確認できる。
また、送受信点間の伝搬が、直接波のみの単純な伝搬路でなかった可能性がある。
受信点には、周辺に建築物が少なく飛行船が容易に見通せる場所を選び、自動車と
の位置関係など伝搬路に影響を及ぼす恐れのある試験機材の配置にも留意した。し
かし、仰角が小さい場合、必ずしも反射波が受信アンテナに入射しなかったとは言
い難い。特に、大地での反射は不可避であると考えられる。飛行船の位置が常に変
動することから、ハイトパターンによる確認は不可能であった。
さらに、図 6-23 や図 6-24 で示した受信アンテナと飛行船の方向のずれを考慮して
いないという問題もある。ほとんどの受信データでは 1 dB 以下の影響に過ぎないと
考えられるが、２回目の 11:08 以降ではアンテナ指向方向のずれが拡大しており、影
響を受けている可能性がある。図 6-20 の受信電力のデータで、11:25 以降送信停止ま
での間のアイホシマ川での受信電力が減少傾向にあるのは、受信アンテナと飛行船
の方向のずれの影響である可能性が大きい。すなわち図 6-26 で言えば、受信点オフ
セット角が 64 度から 65 度の部分でのデータの乖離は、受信アンテナと飛行船の方
向のずれによるものである可能性が大きい。このグラフから見れば、その大きさは
最大でも 4 dB 程度と考えられる。
図 6-25 と図 6-26 には、図 6-3 にある理想的な指向特性も重ねてプロットした。伝
搬距離差を考慮したとき、受信点での電界強度が一定となるアンテナ利得を結んだ
曲線であり、サービスエリア端の 80 度で、回線設計上の基準としている値と一致さ
せたものである。表 6-4 で示したように回線設計では 12 dB 程度のマージンを見込ん
であるため、他のコンディションが理想的であれば、この曲線より 12 dB を越えて
下回ったときに受信が不可能となる。元々の特性に余裕のない 80 度付近で最大 5 dB
程度下回るデータがあるほか、１回目のデータでは 35 度付近で 6 dB 程下回ったデー
タがある。それでも、管制棟屋上での受信オフセット角 10 度以下の受信条件を除け
ば、今回測定された範囲において、受信が可能な状態にあったと言うことができる。
ただし、今回の試験では飛行時間に限りがあり、図 6-21(c) と図 6-22(c) からも明ら
かなように、サービスエリアの中の一部を確認したに過ぎないことに留意する必要
がある。
6.5.3.	受信不可能な領域
図 6-19、図 6-20 から明らかなように、飛行管制棟屋上での受信では、断続的に受
信レベルが下がる現象が見られた。
まず、この現象が発生した際の飛行船と受信点の位置関係を確認するため、図
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図 6-29　受信不可能時の周波数特性の例
6-21 および図 6-22 と同様に飛行船を基準とした表現方法でプロットし、図 6-28 に示
した。色が薄い部分が飛行船の動きによる受信点位置の推移であり、色が濃い部分
は受信電力が -75 dBm を下回った位置を示している。色が濃い部分はいずれのフラ
イトでも機体から見て前方にあり、受信点オフセット角が 2 度から 10 度の範囲で発
生していることがわかる。
図 6-28　受信が不可能であった受信点位置
 (a) 第１回 (b) 第２回
また、このときの受信信号の状態を確認した。スキャッタードパイロットを抽出し、
帯域内の周波数特性を得た例を示す。図 6-29 は 11 月 22 日の 10:45:48 頃の例であり、
周波数選択的にレベルの落ち込みがあることが確認できる。このことから、直接波
と同等のレベルの遅延波が到来し、受信信号に混入していると推測される。遅延時
間が短く、これを図 6-29 から推定することは容易ではないが、仮に落ち込みの間隔
が 12 MHz とすれば、遅延時間は 83 ns となり、伝搬距離差は 25 m と推定される。
10 20
Front
Rear
RightLeft
10 20
Front
Rear
RightLeft
[deg] [deg]
R
el
at
iv
e 
po
w
er
 [
5 
dB
/d
iv
]
Frequency (BW 5.6 MHz)
- 0 -
受信アンテナの設置位置の周囲 25 m 程度、かつ受信アンテナの指向性のある範囲に
反射を起こす建築物はなく、地上の構造物で反射が起きているとは考えにくい。
可能性としては、飛行船の構造による反射がある。ヘリカルアンテナは、ベース
プレートに対して水平に近い方向にも電波を放射し、その方向のゲインは、アンテ
ナ軸方向よりも大きい。この方向に発射された電波が、機体から突出した構造物で
反射した可能性が考えられる。飛行船の構造まで含めた電磁界解析を行うことで明
らかにできる可能性があるが、今後の課題としたい。
6.6.	 まとめ
成層圏プラットフォームなどの飛行体から広いエリアにディジタル放送サービス
を行うシステムの実証を目指し、高度 4 km を飛行する飛行船からの送信実験を行っ
た。市販の地上ディジタル放送用受像機により受信し、飛行船の動揺の受信品質へ
の影響を確認した。
送信点を仰角 10 度以上で見ることができるエリアをサービスエリアと定義し、伝
搬距離の差異によらず、エリア内でなるべく均一な受信電力を得られることを目標
に、送信用ヘリカルアンテナを製作した。受信には、受風面積が小さく、円偏波に
対応する５素子リングアンテナを用いた。
高度 4 km を飛行する飛行船からの送信により、最大 21 km 離れた地点において、
市販受信機で良好に受信できることを確認した。単純に比例計算すれば、高度 20 km
から送信を行うことで、半径100 km以上のサービスエリアが確保できることになる。
新規に開発したヘリカルアンテナの特性は、調べた範囲で、飛行船取付によって
も特性が大きく変わることなく、良好であることが確認された。ただし、飛行船直
下での受信では、受信レベルの極端な低下が見られた。受信レベルの低下は、周波
数選択的に発生していることが確認されたことから、飛行船に取り付けられたアン
テナから発射される電波が飛行船底部の構造物によって反射し、マルチパス妨害を
起こしていると推定される。今後、さらに詳しく原因の推定を進める必要がある。
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7.	 結論
本論文では、OFDM 方式を使ったディジタル放送システムの送信技術について検
討を行った。第１章でも述べたように、1990 年代前半には、周波数利用効率の改善
のため、地上放送のディジタル化が必要と認識されて研究開発が開始された。地上
伝搬路に最適な伝送方式が模索される中で、多重伝搬路による妨害に強い性質を持
つ OFDM 方式が選択された。
第２章では OFDM の原理を述べ、ガードインターバルの導入によって多重伝搬路
による遅延波の影響を受けにくい性質が得られることを示した。従来の地上放送と
同じ 6 MHz のチャネル幅でテレビジョン放送を行うための設計を行い、ハードウェ
アを製作した。同時に、AWGN チャネルや、１波の遅延波が混入する伝搬モデルで
の BER 特性の理論的な求め方を検討し、計算機シミュレーションでの結果およびハー
ドウェアでの測定結果と比較して一致することを確認した。
ここで製作されたハードウェアは、日本で初めて多値変調を採用した OFDM 変復
調器であり、キャリア変調方式の差別化による階層化機能を備えたという点でも最
初であった。その後、64QAM までの多値変調を使用することが現実的であること、
キャリア変調方式の差別化による階層化機能を持たせることが有効であることが広
く認識されるところとなった。これらは、社団法人電波産業会を中心として策定さ
れた標準方式に取り入れられている。
第３章では、OFDM 信号の統計的性質を検討し、低い確率ながら、平均電力に比
べて大きな電力が発生することを示した。増幅器の非線形特性モデルとして、衛星
搭載中継器に用いられる AM-AM/ AM-PM 変換特性モデルを導入し、測定方法を検
討した。地上放送用の大電力送信機でも、OFDM 信号を増幅する場合と同様の内部
状態で測定できるという条件を考慮し、測定方法を２種類提案した。１つは包絡線
振幅を SINC 関数とした信号を入力し、入出力信号を比較する方法である。もう１つ
は、２周波数の無変調波を入力し、相互変調積のベクトル測定から求める方法であ
る。これらの方法を用い、大電力アナログ放送用増幅器（映像出力 1 kW）を含む４
機種 12 条件で測定を行い、被測定増幅器が概ね AM-AM/ AM-PM 変換特性モデルと
適合していることを確認した。また、得られたモデルを用いて計算機シミュレーショ
ンを行い、非線形ひずみの発生度合について比較し、妥当性を検証した。増幅器で
OFDM 信号を増幅した場合の周波数スペクトルと、計算機シミュレーションによっ
て得られる周波数スペクトルを比較し、概ね一致する結果が得られた。しかし、実
際の増幅器には帯域の上端と下端で異なる特性を示すものがあり、このような増幅
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器モデルの表現方法は今後の課題である。
第４章ではさらに実用的な測定方法の確立を目指し、品質が高い OFDM 信号を入
力する条件で、出力信号のみから非線形特性を測定する方法を提案した。出力信号と、
推定された入力信号を比較する。第３章で実験を行ったうちの２機種の増幅器で実
験したところ、第３章での測定結果と一致する結果が得られ、測定方法の妥当性が
検証された。
増幅器の非線形性への対策が必要なことは、OFDM を使用した地上ディジタル放
送の研究開発の課程で広く認識された。３章で提案した方法は、電波産業会地上デ
ジタル放送開発部会において利用され、東京タワーに設置された地上デジタル放送
パイロット実験施設の増幅器の製造に役立てられた。その後、増幅器製造メーカで
は非線形補償器の開発が盛んに進められ、実用化されている。しかし、どのような
増幅器にも使用できるような測定アプリケーションは実用化されておらず、４章で
提案した方法は現実的な測定方法になり得ると考えられる。
第５章では、成層圏プラットフォームを利用した放送システムについて述べ、地
上放送ネットワークの一部として利用すれば、放送所の数と割り当てチャネル数を
大幅に減らせる可能性があることを示した。一方で、成層圏プラットフォームを構
成する飛行船システムの実用化には目処が立たず、現状では放送システムの実用化
も困難である。そのような中で、NASA が開発した高度 20 km まで到達できる無人
固定翼型飛行機 Pathﬁnder Plus を利用できる機会があり、この機体から地上ディジタ
ル放送の規格に準拠した UHF 帯の信号を送信する伝送実験を行った。高度 20 km の
低温低圧環境下でも無線装置は問題なく動作し、地上で受信した信号品質には問題
なく、受信電力の変動も飛行記録から説明できる範囲であることが確認された。
第６章では、第５章の伝送実験では考慮できなかった広いエリアへのサービスを
課題とした。鉛直方向を中心に 160 度の範囲をカバーできるアンテナを開発し、高
度 4 km で定点滞空飛行が可能な無人飛行船に搭載し、放送実験を行った。設計した
サービスエリアは、平面大地上で半径 22.7 km の円にあたり、実験では、飛行船直下
から最大 21.4 km 離れた点での受信を確認した。また、飛行船の動揺による信号品質
への影響は見られなかった。
サービスエリア内で均等な受信電力を得るためには、伝搬距離が長くなるエリア
周辺部方向に大きな利得を持ち、エリア中心部方向には小さな利得を持つアンテナ
が必要である。このような特性を持つヘリカルアンテナを製作し、使用した。エリ
ア内の５点で受信電力を確認したところ、飛行船直下にあたる点では、受信レベル
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が激しく変動して低下する現象が見られた。これ以外の点で測定した受信レベルは、
電波暗室内で測定したアンテナ指向特性から計算された値とほぼ一致したもので
あった。
飛行船直下で受信が不可能であったことは、アンテナを飛行船に取り付けたこと
による指向性の変化によるものと思われ、電磁界解析を含めた検討を進めていく予
定である。UHF アンテナを取り付けるための飛行船の形状に関する条件、あるいは、
飛行船形状に影響を受けにくいアンテナの開発が必要である。
成層圏プラットフォームを使った放送システムについて、抽象的にその利点が述
べられることはしばしばあるが、広域へのサービス可能性を、実際にアンテナを開
発して検討した例は他にない。
以上のように、本研究では、OFDM を使ったディジタル放送システムの送信技術
のうち、増幅器の非線形性に関する問題と、成層圏プラットフォームの利用につい
て検討を行った。
地上ディジタル放送は 2003 年 12 月にサービスが開始され、2005 年 12 月までに
は、関東広域圏でも設計出力である 10 kW（キー局）に移行した。大電力放送所の
運用では課題を克服したと言える。今後は全国展開にあたり、数多い小規模な放送
所の展開が進められる。アナログ放送の全国展開には数十年を費やしたが、ディジ
タル放送への移行は 2011 年 7 月 24 日までに完了することが法律で決められており、
この期限までの数年間で整備を完了することが求められている。小規模な放送所を
低コストで整備するために、非線形ひずみ補償装置の簡略化の可能性も考えられる。
多数の送信所の点検や調整の必要性も高まると考えられ、非線形性測定法が活用さ
れることが期待される。
また、地上放送ネットワークへの成層圏プラットフォームの導入は、実現されれ
ば必要な放送所の数が少なくなり、経済的な効果は大きいと考えられる。しかし、
プラットフォームに使われる計画の下で研究開発が進められてきた飛行船の開発が
難航しており、実現には相当な時間が必要な状況にある。今後は、成層圏での理想
的な定点滞空が可能な飛行船の完成を待ちつつ、上にも述べたように、飛行船の形
状まで考慮したアンテナの研究開発、実際の地形を考慮したサービスエリアとネッ
トワーク構成の検討を進める必要がある。
米国には、高度 20 km で１週間以上滞空できる無人固定翼型飛行機を５年以内に
完成させると公表している航空機メーカがある。成層圏に滞空できる飛行体として
は、飛行船よりもこのような固定翼の飛行機の方が実現が早いと予想される。ただし、
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固定翼型飛行機を利用する場合には、定点に滞空できないという問題がある。第５
章で述べた実験のように、飛行機を一定の範囲内で周回させて送信所として使用す
る方法を研究開発することも現実的である。この場合、ドップラシフトの影響を考
慮したネットワーク構成、サービス場所率や時間率について検討を進める必要があ
る。
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講演 永塚 守，都竹 愛一郎，“OFDM 信号品質評価のためのエラーベクトル測
定− CATV 伝送路の例− ,” 1999 年映像情報メディア学会年次大会，pp. 
202-203, Aug. 1999.
講演 永塚 守，都竹 愛一郎，“CATV システムにおける地上ディジタル放送再
送信のための基礎的検討 ,” 映像情報メディア学会技術報告，Vol. 23, No. 
48, pp. 1-6, Jul. 1999.
講演 永塚 守，都竹 愛一郎，“増幅器による OFDM 信号の非線形ひずみ - キャ
リア数との関係 -,” 1999 年電子情報通信学会総合大会，No. B-5-256, Mar. 
1999.
講演 永塚 守，都竹 愛一郎，“OFDM 信号送信用増幅器の非線形特性測定 ,” 
映像情報メディア学会技術報告，Vol. 22, No. 59, pp. 25-30, Oct. 1998.
講演 永塚 守，都竹 愛一郎，“増幅器による OFDM 信号劣化に関する基礎的
検討 ,” 1998 年映像情報メディア学会年次大会，pp. 19-20, Jul. 1998.
講演 永塚 守，都竹 愛一郎，“OFDM による地上ディジタル放送−送信機に
よる信号劣化− ,” 1998 年電子情報通信学会総合大会，No. B-5-249, Mar. 
1998.
講演 永塚 守，都竹 愛一郎，“現行方式用放送機を用いた OFDM 送信局の構築 ,” 
映像情報メディア学会技術報告，Vol. 21, No. 44, pp. 1-6, Aug. 1997.
講演 永塚 守，亀田 義秀，都竹 愛一郎，“OFDM システムへの電力増幅器の
適用に関する検討 ,” 1997 年電子情報通信学会総合大会，No. B-5-239, 
Mar. 1997.
講演 永塚 守，亀田 義秀，都竹 愛一郎，“OFDM 信号と送信機の非線形性に
関する検討 ,” 映像情報メディア学会技術報告，Vol. 21, No. 12, pp. 77-80, 
Feb. 1997.
講演 永塚 守，塩井 健太郎，都竹 愛一郎，“伝送路符号化した OFDM 伝送の
特性 ,” 映像情報メディア学会技術報告，Vol. 21, No. 12, pp. 81-84, Feb. 
1997.
講演 Mamoru Nagatsuka, Aiichiro Tsuzuku, “Development of OFDM Modem for 
Graceful Degradation,” Proc. of the 2nd International Workshop on Multi-
Dimensional Mobile Communications, pp. 735-739, Jul. 1996.
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講演 永塚 守，都竹 愛一郎，“OFDM による地上ディジタル放送−階層化方
式の基礎的検討 (2) − ,” 1996 年電子情報通信学会総合大会，No. B-940, 
Mar. 1996.
講演 都竹 愛一郎，永塚 守，“OFDM による地上ディジタル放送　−ゴースト
によるビット誤り率の劣化（２）− ,” 1996 年電子情報通信学会総合大会，
No. B-939, Mar. 1996.
講演 永塚 守，都竹 愛一郎，“階層化を考慮した OFDM 変復調装置とその特性 ,” 
テレビジョン学会技術報告，Vol. 20, No. 2, pp. 39-44, Jan. 1996.
講演 都竹 愛一郎，永塚 守，“ゴースト波がディジタル放送に与える影響の検
討 ,” テレビジョン学会技術報告，Vol. 20, No. 2, pp. 57-62, Jan. 1996.
講演 永塚 守，都竹 愛一郎，福地 一，“OFDM による地上ディジタル放送　
−階層化方式の基礎的検討− ,” 1995 年電子情報通信学会ソサイエティ大
会，No. B-534, Sep. 1995.
講演 都竹 愛一郎，永塚 守，福地 一，“OFDM による地上ディジタル放送　−
ゴーストによるビット誤り率の劣化− ,” 1995 年電子情報通信学会ソサイ
エティ大会，No. B-535, Sep. 1995.
講演 都竹 愛一郎，永塚 守，福地 一，“OFDM による地上ディジタル放送　−
ゴーストによるビット誤り率の劣化− ,” テレビジョン学会 1995 年年次
大会，pp. 279-280, Jul. 1995.
講演 永塚 守，都竹 愛一郎，福地 一，“OFDM による地上ディジタル放送　−
変復調装置の特性− ,” テレビジョン学会 1995 年年次大会，pp. 282-283, 
Jul. 1995.
講演 永塚 守，金澤　顕範，都竹 愛一郎，“OFDM による地上ディジタル放
送　−実験用変復調装置の特性− ,” 1995 年電子情報通信学会総合大会，
No. B-916, Mar. 1995.
講演 永塚 守，都竹 愛一郎，福地 一，“OFDM による地上ディジタル放送　
−実験用変復調装置の開発− ,” 1994 年電子情報通信学会秋季大会，No. 
B-714, Sep. 1994.
講演 都竹 愛一郎，永塚 守，桑島  耕太郎，福地 一，“OFDM による地上ディ
ジタル放送　−変調方式と伝送容量に関する検討− ,” 1994 年電子情報通
信学会春季大会，No. B-380, Mar. 1994.
講演 永塚 守，都竹 愛一郎，福地 一，“OFDM による地上ディジタル放送　
−非線形回線での特性検討− ,” 1994 年電子情報通信学会春季大会，No. 
B-381, Mar. 1994.
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Hiroyuki Tsuji, Naoyuki Hirosaki, Mamoru Nagatsuka, and Ryu Miura, 
“Mobile localization experiment for high altitude platform systems using array 
antennas,” Proc. of International Workshop on High Altitude Platform System, 
No. 6-3, Sep. 2005.
その他
( 講演 )
Masayuki Oodo, Mamoru Nagatsuka, Yoji Morishita, and Ryu Miura, 
“Experimental Results of Calibration of Prototype DBF Antennas in Ka-
band for High Altitude Platform Station,” Proc. of Internatinal Symposium on 
Antennas and Propagation 2004, pp. 553-556, Aug. 2004.
その他
( 特許 )
永塚 守，“増幅器の非線形特性測定方法および非線形特性測定装置 ,” 特
許第 3554819 号，平成 16 年 5 月 21 日登録．
その他
( 総説 )
Mamoru Nagatsuka, Yoji Morishita, Masaaki Maruyama, Mikio Suzuki, 
Hiroyuki Tsuji ,  Masayuki Oodo,  Ryu Miura,  and Yuichiro Nishi , 
“Communication and Broadcasting Experiments Using Unmanned Stratospheric 
Solar Plane,” Satellite Communications Letter, Vol. 3, No. 1, PP. 20-24, Apr. 
2003.
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( 講演 )
宮本 剛，永塚 守，都竹 愛一郎，“ディジタル CATV 伝送における CTB
特性の検討 ,” 電子情報通信学会技術研究報告，Vol. 101, No. 738, pp. 
55-60, Mar. 2002.
その他
( 講演 )
宮本 剛，山崎 一郎，永塚 守，新垣 吉也，太田 弘毅，都竹 愛一郎，“ディ
ジタル CATV システムにおける相互変調歪の検討 ,” 映像情報メディア
学会技術報告，Vol. 25, No. 50, pp. 25-30, Jul. 2001.
その他
( 講演 )
宮本 剛，永塚 守，都竹 愛一郎，“フルディジタル CATV における CQN
のチャネル特性 ,” 2001 年電子情報通信学会総合大会，No. B-8-5, Mar. 
2001.
その他
( 講演 )
宮本 剛，永塚 守，都竹 愛一郎，“フルディジタル CATV システムの雑
音測定法 ,” 映像情報メディア学会技術報告，Vol. 25, No. 7, pp. 19-24, Jan. 
2001.
その他
( 講演 )
宮本 剛，永塚 守，都竹 愛一郎，“フルディジタル CATV システムにお
ける相互変調歪みに関する一検討 ,” 2000 年映像情報メディア学会年次
大会，pp. 224-225, Aug. 2000.
その他
( 講演 )
藤田 優，陳 傑，永塚 守，福地 一，伊藤 秀一，“3D Wavelet 変換を用い
た動画像の階層的符号化符号化に関する検討 ,” 1996 年電子情報通信学
会総合大会，No. D-273, Mar. 1996.
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井口 政昭，菊地 修，永塚 守，都竹 愛一郎，“次世代 CATV システムの
研究− CATV システムにおける COFDM 信号の伝送特性− ,” 1996 年電子
情報通信学会総合大会，No. B-902, Mar. 1996.
その他
( 総説 )
都竹 愛一郎，永塚 守，福地 一，“放送用周波数有効利用に関する研究
開発 ,” 通信総合研究所季報，Vol. 41, No. 3, pp. 259-269, Sep. 1995.
その他
( 講演 )
佐藤 朗，太田 弘毅，永塚 守，福地 一，“21GHz 帯高度衛星放送システ
ム　−直交偏波共用回線の検討− ,” 1994 年電子情報通信学会春季大会，
No. B-218, Mar. 1994.
その他
( 講演 )
山田 総夫，永塚 守，都竹 愛一郎，福地 一，“21GHz 帯高度衛星放送シ
ステム　−降雨減衰と画像情報の階層化− ,” 1994 年電子情報通信学会春
季大会，No. B-219, Mar. 1994.
